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RESUMO 
Este trabalho apresenta o estudo de retificadores monofásicos de reduzidas perdas 
de condução aplicados à correção do fator de potência. 
Os retificadores monofásicos de alto fator de potência são usualmente compostos de 
uma ponte retificadora a diodos seguida de um conversor apropriado, geralmente o 
conversor elevador, que com a técnica de controle adequada realiza o controle da 
corrente de entrada, tornando-a senoidal e em fase com a tensão de alimentação. 
O retificador proposto se baseia na combinação da ponte retificadora de entrada com 
o conversor elevador. Tal combinação reduz as perdas em condução do retificador e, 
consequentemente, aumenta a eficiência. 
Com o objetivo de aumento da eficiência e redução do volume de dissipador, são 
incorporadas técnicas de comutação suave nos retificadores propostos. 
Algumas técnicas de controle são estudadas e utilizadas para obtenção do fator de 
potência praticamente unitário. 
Ao longo deste trabalho foram incluídas análises teóricas, equacionamento 
matemático, procedimentos de projeto e resultados de experimentação para os 
retificadores estudados.
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ABSTRACT 
This work presents the study of high power factor single-phase rectifiers with reduced 
conduction losses. 
The high power factor single-phase rectifiers are usually composed of a front-end 
rectifier followed by an appropriate converter, usually the step-up converter, with control 
techniques that draw sinusoidal current from the AC mains in phase with the input voltage. 
The proposed rectifiers are based on the combination of the front-end rectifier with the 
step-up converter. This combination reduces the conduction losses and increases the 
overall efficiency. 
ln order to obtain a higher efficiency and reduce the heatsink size, soft-commutation 
techniques are employed. 
Some control techniques are studied and employed in order to obtain a high power 
factor. 
ln the scope of this work theoretical analysis, mathematical models, design procedure 
and experimental results of the proposed rectifiers are included.
1 
cAPíTuLo | 
|NTnoDuçÃo GERAL 
Nos últimos anos o campo da eletrônica de potência tem experimentado um grande 
crescimento devido aos avanços na área dos semicondutores e novos materiais e à 
concepção e aplicaçao adequada de novas topologias de conversores estáticos.
~ Os avanços na microeletrônica levaram ao desenvolvimento e aplicaçao de circuitos 
integrados mais especializados na eletrônica de potência. Além disso, os avanços na 
tecnologia de fabricação tornou possível o aumento dos níveis de tensão e corrente nos 
dispositivos semicondutores de potência e também a diminuição de seus tempos de 
com utaçao. 
Através da utilização cada vez maior da eletrônica de potência em potências 
elevadas e na eletrônica embarcada (aviões, foguetes, submarinos, etc.), tornou-se 
necessário o aumento da freqüência de operação destes conversores, a fim de diminuir
~ seu volume pela reduçao dos capacitores e elementos magnéticos. 
O aumento da freqüência de comutação, no entanto, teve como conseqüência o 
_. aumento significativo das perdas durante a comutaçao dos semicondutores, reduzindo 
eficiência, e aumentando o volume de dissipador nestes conversores. Assim, a redução 
de volume obtida pelo aumento da freqüência não tinha pleno êxito, devido ao 
considerável aumento do volume de dissipador. 
Assim, tornou-se necessária a concepção de dispositivos semicondutores mais 
rápidos e também a concepção de topologias que reduzissem as perdas de comutação 
nos semicondutores. - 
A concepção de dispositivos semicondutores mais rápidos nas comutações, 
aproximando-se do interruptor ideal, e capazes de processar maiores níveis de potência 
tem-se desenvolvido bastante rapidamente e com êxito. 
Durante a década de 70, os tiristores, GTOs e transistores bipolares foram os 
principais dispositivos empregados. 
Durante a década de 80 os MOSFETs de potência começaram a desempenhar um 
papel de destaque no processamento de potência. A redução significativa da resistência
~ de conduçao e o aumento da capacidade de processamento de potência foram os 
cAPí1'u|.o|
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principais avanços nos MOSFETs. Durante esta década, teve-se ainda o surgimento de 
GTOs de maior tensão e maior capacidade de corrente, além do desenvolvimento de 
dispositivos híbridos MOS-Bipolar como os IGBTs. Os lGBTs reunem a facilidade de 
comando dos dispositivos MOS com a elevada capacidade de corrente dos dispositivos 
bipolares. 
Na década atual, MOSFETs de potência de alta tensão e com resistências de 
~ ~ conduçao ainda menores foram desenvolvidos e sao aplicados em larga escala [1]. Os 
lGBTs tiveram um progresso acelerado e conquistaram seu espaço nas aplicações de
~ 
alta potência e com freqüência de operação acima da faixa audível. 'A reduçao da¡ 
corrente de cauda (“tail current") nos IGBTs de última geração promoveram a diminuiçãd 
das perdas de comutação de tais dispositivos. Os MCTs (MOS-Controlled Thyristor), 
desenvolvidos na década de 80 [2], começam a se tornar bastante competitivos 
atualmente e passama desafiar os outros dispositivos de potência na futura geraçao de 
conversores estáticos. 
A concepção de novas topologias que reduzissem as perdas durante as comutações 
se tornou um ponto essencial para o aumento da freqüência de operação com a 
manutenção, ou até com o aumento do rendimento. Tais topologias deveriam, portanto, 
anular ou tornar próximas de zero durante a comutação, uma das grandezas 
responsáveis pelas perdas na entrada em condução ou no bloqueio dos semicondutores 
(tensão ou corrente). Desse modo, as perdas em comutação seriam reduzidas 
sensivelmente. 
A introdução de técnicas ressonantes para a redução de perdas dos semicondutores 
[3], [4], [5] representou um grande progresso em relação às técnicas convencionais de 
com utaçao 
Tais técnicas ressonantes foram depois generalizadas por Liu e F.C. Lee [6], [7] em 
1984, introduzindo-se o conceito de interruptor ressonante e das comutações sob zero de 
corrente (ZCS - Zero Current Switching) [6],[7] e sob zero de tensao (ZVS - Zero Voltage 
Switching) [8]. 
Tais técnicas de comutação não-dissipativa permitiram a redução das perdas em 
comutação, possibilitando o aumento da freqüência de operação. No entanto, uma 
elevada quantidade de energia reativa em circulação tornou-se presente, o que
~ ocasionou um aumento das perdas em conduçao [8],[9]. Com o aumento das perdas em 
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condução, ter-se-ia então novamente uma limitação das potência processada por tais 
conversores. 
Em [10] e [11] , são propostas técnicas em que a ressonância estaria presente 
apenas no intervalo de comutação para realizar uma comutação não-dissipativa. Durante 
os demais instantes os elementos ressonantes nao fariam parte do circuito, diminuindo 
portanto a quantidade de energia reativa circulante. 
Uma outra técnica que permitiu a operação do conversor em freqüência constante e 
.... com comutaçao não-dissipativa foi apresentada em [12]. Tal técnica interrompia o ciclo 
ressonante através de um interruptor auxiliar. Assim, a ressonância só seria empregada
~ para a comutaçao sem perdas dos interruptores principal e auxiliar. 
Uma técnica bastante semelhante foi apresentada em [13] e generalizada em [14] e 
[15]. Tal técnica, assim como em [12], introduzia esforços adicionais de tensão (técnica 
ZVS) ou esforços adicionais de corrente (técnica ZCS) em relação à modulação PWM 
dissipativa convencional. 
A redução de tais esforços adicionais de tensão através do emprego de pequenos 
indutores saturáveis foi proposta em [16] e apresentada também em [15]. 
Os conversores apresentados nas referências [18] e [19] e mostrados na Fig. 1.1, 
propõem técnicas similares de comutação suave através da utilização de circuitos 
ressonantes auxiliares, colocados em paralelo com o interruptor principal, propiciando 
comutação ZVS para o interruptor principal. Tal técnica aplicada ao conversor elevador 
permite uma comutação ZVS para o interruptor principal, mas, no entanto, o interruptor 
auxiliar não se beneficia da comutação não-dissipativa, sendo as comutações de 
natureza ZCS na entrada em condução e dissipativa no bloqueio. 
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Fig. 1.1 - Conversor elevador ZVT proposto em [18] e [19]. 
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~ ~ Uma nova família de conversores com comutaçao nao-dissipativa (ZVS) é introduzida 
em [20], sendo o conversor elevador ZVS apresentado na Fig. 1.2. Uma célula auxiliar 
ressonante com o auxílio de um auto-transformador propicia uma comutação não- 
dissipativa ZVS para o interruptor principal e uma comutaçao ZCS para o interruptor 
auxiliar. Tal família é originada a partir de [21]. 
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Fig. 1.2 - Conversor elevador ZVS proposto em [16]. 
Nos últimos anos, com a utilização dos conversores estáticos nas mais diversas 
aplicações, a injeção derelevado conteúdo harmônico de corrente no sistema elétrico 
passou a ser um fator preocupante. Esta injeção de harmônicas se deve principalmente à
~ natureza nao-linear das cargas alimentadas pelos conversores estáticos, tais como 
carregadores de bateria, fontes chaveadas, ballasts, etc [38]. 
Tal injeção de harmônicos, devido à queda de tensão na impedância equivalente do 
sistema de alimentação, causa uma distorção na tensão senoidal de entrada, reduz o 
fator de potência, e consequentemente aumenta a circulação de reativos pelo sistema. 
Tal problema, além de causar um aumento de perdas nos semicondutores e interferência 
eletromagnética nas 'cargas próximas, leva à necessidade do aumento da geração, 
contribuindo para o aumento do tamanho e custo do sistema de geração e distribuição. 
Normas reguladoras internacionais têm surgido nos últimos anos a fim de limitar o 
conteúdo harmônico da corrente injetada à rede e reduzir o nível de interferência 
eletromagnética. O padrão IEC 555-2 [22] e atualmente o padrão IEC-1000-3-2 [23], 
Iimitaram a níveis mais restritos de harmônicas injetadas na rede de equipamentos de 
baixa potência (menor que 16 A por fase, 220 V). Já o padrão IEEE-519 está sendo 
aplicado no mercado americano [24] e diz respeito ao conteúdo harmônico de 
consumidores. ' 
cAPí1'uLo |
5 
A fim de se reduzir o nível de harmônicas na corrente de entrada, técnicas de 
correção ativa e passiva do fator de potência são largamente apresentadas. 
Entre as técnicas ativas, de maneira geral, os conversores analisados na literatura 
são do tipo elevador [25],[26], [27], [28], [37] e buck-boost [29,30]. 
Tais técnicas incorporam um retificador em ponte completa na entrada destes 
conversores. Estes conversores, entretanto, apresentam perdas de comutação e 
expressivas perdas de condução, as quais contribuem para a redução do rendimento da 
fonte de alimentação. As perdas de comutação ocorrem devido às características não 
ideais dos semicondutores durante a sua entrada em condução e no seu bloqueio. A Fig. 
1.3 apresenta o conversor elevador aplicado na correção ativa do fator de potência. 
I- in D5 íííwvn 
DI _ + D1Ã D2: 
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Fig. 1.3 - Retificador seguido de conversor elevador com comutação dissipativa e elevadas perdas de 
condução. 
As perdas em condução são expressivas devido ao fato de a corrente de entrada 
sempre fluir por três semicondutores de potência simultaneamente, dois dos quais são 
diodos, e o outro, dependendo da etapa de operação do conversor elevador, é um diodo 
ou um dispositivo controlado, como por exemplo um MOSFET ou um IGBT. 
A aplicação de técnicas de comutação suave na correção do fator de potência 
propiciou um aumento da eficiência em tais conversores. O conversor proposto na 
referência [17] obtém uma comutação suave através de uma técnica quase-ressonante 
de comutação sob zero de corrente sem a utilização de interruptores auxiliares, como 
mostra a Fig. 1.4. O rendimento neste conversor é também melhorado, no entanto, as 
perdas de condução são ainda consideráveis. 
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Fig. 1.4 - Retificador seguido de conversor elevador quase-ressonante com comutação ZCS. 
As técnicas de comutação suave na correção do fator de potência foram também 
aplicadas aos conversores ZVT [18],[19]. A Fig. 1.5 apresenta o conversor elevador com 
alto fator de potência e com comutação suave do tipo ZVT. 
Fig. 1.6. 
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Fig. 1.5 - Retificador seguido de conversor elevador com comutação suave do tipo ZVT. 
A técnica de comutação suave com uso de auto-transformador [20] também foi 
aplicada na correção do fator de potência [35], originando o conversor apresentado na 
Lin ÍL _:|`:› 
Vin~ M1 Ni ~a%%} Rg `:° 
D3 mf; 
4 H T - 
:Z 6? 
Fig. 1.6 - Retificador com conversor elevador ZVS aplicado à correçao do fator de potência. 
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A busca por um aumento da eficiência, levou ao retificador apresentado na referência 
[31] e mostrado na Fig. 1.7. Este retificador opera com perdas de condução menores do 
que a dos retificadores anteriores. Isto se deve ao fato de que a corrente de entrada 
circula simultaneamente por dois semicondutores de potência ao invés de três. No 
entanto, as perdas de comutação são consideráveis.
+ D1Â D2Ã 
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Fig. 1.7 - Retificador elevador com reduzidas perdas de condução. 
Assim, para se obter um aumento do rendimento deve-se buscar técnicas que 
conciliem reduzidas perdas de condução e reduzidas perdas de comutação. O menor 
aumento no rendimento irá propiciar uma diminuição do volume de dissipador e uma 
conseqüente diminuição do volume total. “ 
O principal objetivo deste trabalho é propor um conjunto de retificadores de elevado 
rendimento e fator de potência praticamente unitário. Pode-se conseguir assim a 
operação em níveis de potência mais elevados com redução do volume global do 
retificador. 
Como metas complementares serão incluídas a análise matemática detalhada das 
estruturas propostas, análise das técnicas de modulação aplicadas aos retificadores e
~ estudo das técnicas de comutaçao suave apropriadas para os mesmos. 
A metodologia a ser empregada envolve a revisão bibliográfica criteriosa dos mais 
recentes trabalhos publicados em periódicos e congressos nacionais e internacionais 
especializados (o que em .parte foi apresentado neste capítulo), uso de técnicas de 
modelagem de circuitos comutados, emprego de ferramentas para análise matemática e 
simulação das estruturas propostas e realização de estudos experimentais que viabilizem 
a comprovação dos resultados teóricos. 
O Capítulo ll apresenta a estrutura básica do retificador de reduzidas perdas de 
condução e elevado fator de potência. São mostrados os modos de operação deste 
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retificador, bem como são apresentadas algumas das estratégias de modulação possíveis 
para a obtenção de elevado fator de potência. 
No Capítulo Ill é feita a análise detalhada da técnica de controle da corrente de 
entrada por valores médios instantâneos. Esta é uma das técnicas mais importantes para 
a correçao do fator de potência em conversores operando no modo de conduçao 
contínua. 
No Capítulo IV é apresentado o retificador de reduzidas perdas de condução com 
uma técnica de comutação suave sob zero de tensão (ZVS). Esta técnicapermitirá o 
aumento do rendimento. É realizada a análise teórica desta técnica e são apresentados 
os resultados experimentais para um retificador de 1.6kW. 
O Capítulo V apresenta uma variação topológica do retificador de reduzidas perdas 
de condução. É feita a análise básica deste retificador e são mostradas as vantagens e 
desvantagens do mesmo. Os resultados experimentais de um protótipo de 1.6 kW são 
também apresentados. 
.- O Capítulo Vl trata do retificador com reduzidas perdas de condução e comutaçao 
sob zero de corrente (ZCS) com modulação por corrente imposta. A análise global do 
~ ~ ~ conversor é realizada, detalhando aspectos de comutaçao, limitaçao de operaçao, 
modulação, fator de potência e esforços nos componentes. São apresentados os 
resultados experimentais de um protótipo de 830 W. 
O Capítulo VII apresenta o retificador com reduzidas perdas de condução com 
comutação ZVS do tipo semi-ressonante e modulação da corrente em condução crítica. 
Esta técnica é bastante apropriada para retificadores de baixa potência, da ordem de 300 
W. Neste capítulo são apresentados resultados experimentais para um conversor de 300 
W. 
-‹ ~ ` ~ Finalmente, sao apresentadas as principais conclusoes do presente estudo e sao 
também relacionadas as citações bibliográficas utilizadas ao longo deste trabalho de tese 
de doutorado. 
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O RETIFICADOR MONOFÁSICO DE ELEVADO FATOR DE POTÊNCIA E 
COM REDUZIDAS PERDAS DE CONDUÇÃO 
2.1 - |N1'RoDuçAo 
O comportamento desejado para os conversores de elevado fator de potência seria a 
capacidade do conversor em “emular” uma resistência pura para a entrada do conversor, 
como mostra a Fig. 2.1.
+ WÃ 033 
Vin Ro 
Ê 
Vo 
D2Ã D4Ã 
Fig. 2.1 - Retificador monofásico com carga resistiva. 
No entanto, o estágio de entrada convencional das fontes de alimentação monofásicas é 
composto por uma ponte retificadora de diodos e por um grande capacitor eletrolítico de 
filtro, mostrado na Fig. 2.2. Este estágio de entrada gera uma corrente de entrada distorcida 
com elevado conteúdo harmônico, provocando distorção na tensão de rede devido à 
impedância de linha. O elevado conteúdo harmônico aumenta a circulação de energia não- 
ativa e o fator de potência é degradado (valor típico de 0,6). A redução do conteúdo 
harmônico da corrente e a operação com elevado fator de potência têm se tornado um 
requisito importante para as fontes de alimentação, especialmente quando os limites de 
injeção de harmônicos das normas emergentes, como a IEC 1000-3-2, em vigor na Europa, 
devem ser obedecidas. Em aplicações onde estes padrões devem ser atendidos, torna-se 
necessário empregar conversores CA-CC com baixa distorção harmônica na corrente de 
entrada. 
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Fig. 2.2 - Estágio de entrada de uma fonte de alimentação monofásica. 
O capacitor eletrolítico na saída do retificador ajudará na regulação da tensão de saída 
do conversor CC-CC, colocado após o estágio de entrada. No entanto, é sabido que tal 
capacitor provoca a distorção da corrente de entrada, degradando o fator de potência. 
Assim, deve-se buscar retificadores que tornem a corrente de entrada senoidal, 
independente da carga conectada à sua saída. 
Uma solução para se obter corrente senoidal de entrada seria conferir à entrada uma 
característica de fonte de corrente senoidal, como mostra a Fig. 2.3. No entanto, a tensão na 
entrada, não será senoidal, e sim uma tensão quadrada.
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Fig. 2.3 - Retificador monofásico de corrente. 
Assim, a característica desejada para a entrada do retificador deverá ser uma fonte de 
tensão senoidal que seja capaz de fornecer uma corrente senoidal e em fase com a referida 
tensão. A adição de um conversor à saída do retificador que controle a corrente de entrada, 
como mostra a Fig. 2.4, poderá conferir a característica desejada para a entrada do circuito. 
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Fig. 2.4 - Conversor CC-CC acoplado à saída do retificador monofásico. 
O conversor geralmente utilizado na correção do fator de potência de fontes de 
alimentação monofásicas é composto por uma ponte retificadora seguida por um conversor 
elevador (boost), apresentado na Fig. 2.5. Este conversor, entretanto, apresenta perdas de 
comutação e expressivas perdas de condução, as quais contribuem para a redução do 
rendimento da fonte de alimentação. As perdas de comutação ocorrem devido às 
características não ideais dos semicondutores durante a sua entrada em condução e no seu 
bloqueio. 
As perdas em condução são expressivas devido ao fato de a corrente de entrada 
sempre fluir por três semicondutores de potência simultaneamente, dois dos quais são 
diodos, e o outro, dependendo da etapa de operação do conversor elevador, é um diodo ou 
um dispositivo controlado, como por exemplo um MOSFET ou um IGBT. ííí~ 
012: DzÃ 
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Fig. 2.5 - Retificador com estágio elevador. 
A redução das perdas de comutação pode ser atingida por diversas técnicas, já 
discutidas na introdução geral. Os conversores apresentados nas referências [18] e [19] 
propõem técnicas similares através da utilização de circuitos auxiliares de comutação. O 
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rendimento destes conversores é melhorado significativamente. No entanto, as perdas em 
condução não são reduzidas. 
O conversor proposto na referência [17] obtém uma comutação suave através de uma 
técnica quase-ressonante de comutação sob zero de corrente sem a utilização de 
interruptores auxiliares. O rendimento neste conversor é também melhorado, no entanto, as 
perdas de condução são ainda consideráveis. ` 
O conversor apresentado na referência [31] e mostrado na Fig. 2.6 opera com' perdas de 
condução menores do que a dos conversores anteriores. lsto se deve ao fato de que a 
corrente de entrada circula simultaneamente por dois semicondutores de potência ao invés 
de três. No entanto, as perdas de comutação são consideráveis.
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Fig. 2.6 - Retificador com reduzidas perdas de conduçao. 
O retificador apresentado na Fig. 2.6 se baseia na síntese de dois conversores 
elevadores, cada qual operando para um semi-ciclo da tensão de rede, como mostra a Fig. 
2.7. Trata-se de um conversor totalmente simétrico, composto por dois conversores 
elevadores.
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Fig. 2.7 - Retificador elevador genérico com reduzidas perdas de condução. 
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2.2 - MODOS DE OPERAÇAO 
O retificador com reduzidas perdas de condução apresenta dois modos distintos de 
operação, explicados a seguir. 
a) Primeiro modo 
No primeiro modo de operação, mostrado na Fig. 2.8, a cada meio ciclo de rede um dos 
dois MOSFETS está conduzindo durante todo o inten/alo de tempo, enquanto que o outro 
MOSFET realiza a função boost. 
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Fig. 2.8. a - Estados topológicos para o primeiro modo de operação.
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2.8. b - Sinais de comando dos MOSFETS para o primeiro modo de operação. 
O MOSFET que está ativo durante o meio ciclo da rede irá conduzir a corrente no 
sentido reverso, de source para drain. A corrente não irá fluir através do diodo intrínseco do 
MOSFET, mas pelo próprio MOSFET. Esta propriedade irá reduzir ainda mais as perdas de 
conduçao e aumentar o rendimento do conversor. Verifica se que haverá apenas duas 
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quedas de tensão em semicondutores no fluxo de corrente, e uma destas quedas de tensão 
será sempre em um MOSFET, o que levará a quedas de tensão menores quando um 
MOSFET de baixo FlDSOn é escolhido. 
Os sinais de comando, juntamente com a tensão de entrada são mostrados na Fig. 
2.8.b. Este modo de operaçao apresenta mais complexidade no circuito para gerar os pulsos 
de comando dos MOSFETs do que um conversor elevador convencional. 
b) Segundo modo. 
Neste modo de operação, mostrado na Fig. 2.9, os sinais de comando de ambos os 
interruptores são os mesmos. 
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Fig.2.9.a - Estados topológicos para o segundo modo de operação. 
2.9.b - Sinais de comando dos MOSFETs para o segundo modo de operação. 
No semi-ciclo positivo da corrente de entrada, quando ambos os MOSFETs são 
acionados, a corrente irá fluir no sentido direto pelo MOSFET M2 e no sentido reverso pelo 
próprio MOSFET M1, ao invés de circular pelo seu diodo intrínseco. Quando ambos os 
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MOSFETs são bloqueados, a corrente irá fluir através do diodo D2 e através do diodo 
intrínseco do MOSFET M1. 
Este modo de operação levará a uma perda de condução um pouco superior quando 
comparada com o primeiro modo. Entretanto, continuará a existir apenas duas quedas de 
tensão em semicondutores no caminho da corrente. E, quando os MOSFETs estiverem 
acionados, estas quedas de tensão ocorrerão em MOSFETs e não em diodos. 
Os sinais de comando de ambos os MOSFETs, juntamente com a tensão de entrada 
sao mostrados na Fig. 2.9.b. Neste modo de operaçao nao será necessário incluir uma 
lógica extra no circuito de comando, uma vez que os dois MOSFETs têm o mesmo sinal de 
comando. Este modo permitirá o emprego direto dos circuitos de correçao do fator de 
potência já disponíveis. Este modo será então o escolhido para a implementação prática. 
1 ~ 
2.3 - TECNICAS DE MODULAÇAO 
Todas as técnicas de modulação aplicadas para o conversor elevador na correção do 
fator de potência podem ser aplicadas no conversor elevador com reduzidas perdas de 
condução. 
A Fig. 2.10 apresenta as formas de onda de tensão e corrente de entrada empregando a 
técnica de modulação por corrente descontínua. Assim como a modulação em condução 
crítica, esta técnica é indicada apenas para aplicações em baixas potências, pois o elevado 
valor de pico da corrente de entrada inviabiliza sua aplicação em potências maiores. A 
modulação em condução descontínua apresenta harmônicas de baixa ordem, que se 
acentuam à medida que a relação entre a tensão de saída e a tensão de pico de entrada se 
aproxima da unidade [28]. 
Vln 
200... _ .
O 
-200 _. _ 
-400¬. 
1 : 1 r .
1 Sms 1Bms 20ms 22m: 24m; 26m: 23m: 30ms 32m: 34m; 
Tempo 
Fig. 2.10 - Modulação em condução descontínua. 
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A Fig. 2.11 apresenta as formas de onda de entrada para modulação por histerese 
variável e por histerese constante. Estas duas modulações, por trabalharem com o 
conversor em condução contínua, permitem a sua utilização em elevadas potências. No 
entanto, estas duas técnicas operam com freqüência de comutação variável. 
400» 400 
Vin Vin 
zoo... . zoo.. . . 
10.|L¡n 
O O 
-200 _. -2G) _. 
-400 
_ 1 : : 
.› 
15ms 20ms 25ms 30ms 35m: 
Tempo 
-400 
Tempo 
tšms 2óms Zšms âóms ããnis 
(8) (b) 
Fig. 2.11 - Modulação por (a) histerese constante e por (b) histerese variável. 
A Fig. 2.12 apresenta a tensão e a corrente de entrada para a modulação por corrente 
de pico com compensação de rampa e para a modulação por valores médios instantâneos 
da corrente de entrada. Estas duas modulações, também por trabalharem com o conversor 
em condução contínua, permitem a sua utilização em elevadas potências. Estas duas 
técnicas operam com freqüência constante e conferem excelente performance ao conversor 
quanto ao fator de potência. 
400 - 
¡ 4°°`
V In 
VI" 200 _. 200 __ _ _ _ 
0 o 
20° 200 
-400 . z z . -«wo . 1 . , , 55ms 70ms 75ms 80m: 85m: 15ms 20ms 25ms :mms 35m: 
Tempo Tempo 
(H) (b) 
Fig. 2.12 - Modulação por (a) compensação de rampa e por (b) valores médios instantâneos. 
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2 4 coNcLusÃo 
Foi apresentado neste capítulo o retificador elevador com reduzidas perdas de 
condução. Tal retificador apresenta as seguintes características: 
Elimina a ponte retificadora de entrada e reduz o número de semicondutores no 
caminho de circulação da corrente. 
A referência de comando dos MOSFETs e da tensão de saída pode ser a mesma, 
facilitando o comando dos MOSFETs e a aplicação de uma malha de regulação. 
O comando dos MOSFETs é simples, uma vez que pode ser aproveitado o mesmo 
comando para os dois semicondutores controlados. 
O conversor aproveita os diodos parasitas dos dois MOSFETs. 
O princípio de condução reversa dos MOSFETs pode ser aproveitado, desde que 
um MOSFET de baixa resistência de conduçao seja escolhido. 
Possibilidade de aplicação de qualquer técnica de comutação suave utilizada para 
o conversor elevador convencional. 
Possibilidade de aplicação de qualquer técnica de modulação aplicada ao 
conversor elevador convencional. 
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z zw A A TEcN|cA DE conREçAo Do |=A'ron DE PoTENc|A EMPREGANDD 
o coN'rRo|_E DA CDRRENTE DE ENTRADA Pon vALonEs |v|ÉD|os 
|NsTAN'rÃNEos 
31-|NTnoDuçÃo 
Este capítulo apresenta o estudo da técnica de controle por valores médios 
instantâneos da corrente de entrada aplicada ao conversor elevador. Esta técnica 
aplicada no modo de condução contínua é bastante utilizada em pré-reguladores de alto 
fator de potência pelo fato de propiciar uma baixa distorção harmônica de entrada e um 
fator de potência praticamente unitário. 
É feito um estudo detalhado do conversor elevador aplicado à correçao do fator de 
potência e da estratégia de controle. É apresentada a metodologia básica de projeto do 
conversor elevador assim como do controle por valores médios instantâneos. 
É mostrado que a análise realizada neste capítulo para o conversor elevador é válida 
para o retificador monofásico com reduzidas perdas de condução. 
az-ANÁusEBÁmcA 
A técnica de controle da corrente de entrada por valores médios instantâneos é uma 
das mais utilizadas na correção do fator de potência de retificadores operando em 
conduçao contínua de corrente, sendo portanto bastante aconselhada para conversores 
monofásicos de potência mais elevada. 
Esta técnica consiste em monitorar a corrente de entrada do conversor e controlá-la 
através da comutação em alta freqüência dos interruptores do conversor para que ela siga 
uma referência senoidal com mínimo erro. Este controle é bastante apropriado para 
conversores que têm uma característica de fonte de corrente na entrada, como, por 
exemplo, o conversor elevador. 
A Fig. 3.1 (a) mostra o diagrama básico da estratégia de controle aplicada ao 
conversor elevador e a Fig. 3.1 (b) apresenta a sua modificação para o retificador 
monofásico de reduzidas perdas de condução quando se deseja preservar a localização 
da referência do circuito no terminal negativo do capacitor de saída. 
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Db 
Corrente 
D D Sensor de _ _ D4 3 4 C t - A L - orren e 
-| #- S 
( ; t o I 1 
Controle e Controle e --‹› oi-í âá Comando Comando 
Fig. 3.1 - Aplicação do controle por valores médios instantâneos para retificadores de alto fator de potência. 
Observa-se que o controle por valores médios instantâneos pode ser aplicado ao pré- 
regulador clássico (retificador seguido do conversor elevador) bem como ao retificador 
monofásico de reduzidas perdas de condução com algumas modificações. Verifica-se que 
neste tipo de controle, disponível em alguns integrados comerciais como o UC 3854 da 
Unitrode [36], além de se fazer um sensoramento da corrente no indutor L¡n , existe um 
controle da tensão de saída e um sensoramento da tensão da rede, retificada ou não, 
conforme o caso. A finalidade de cada um desses sinais será tratada na seção 3.4. 
A fim de se referenciar todos os sinais no terminal negativo do capacitor de saída 
torna-se necessário utilizar no retificador com reduzidas perdas de condução (Fig. 3.1 (b) ) 
um transformador e um sensor de corrente isolado. 
3.2.1 - VAR|AçÃo DA RAzÃo CícL|cA 
A análise básica da estratégia de controle será feita inicialmente para o pré-regulador 
convencional, apresentado na Fig. 3.1 (a), por simplicidade, sendo depois facilmente 
estendida para o retificador de reduzidas perdas de condução. 
O pré-regulador do fator de potência irá operar no modo de condução contínua da 
corrente de entrada. Uma vez que se deseja uma tensão de saída fixa e estabilizada, a 
razão cíclica do conversor, operando à freqüência de comutação constante, irá variar a 
cada período de comutação. A relação aplicada ao conversor CC-CC elevador de tensão 
poderá ser aplicada neste conversor CA-CC, considerando a variação senoidal da tensão 
retificada de entrada. 
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Assim : 
__V~ z *-1 (3.1) 
Vín ((01) 1- D(a).Í) 
Como : 
Vin (úJ.t) = V,,,p.sen(a›.t) (3.2) 
Tem-se : 
v. 
D(w.z) =1- - szn(w.r) (3.3) 
Pode-se denominar B como sendo a relação entre a tensão de saída e a tensão de 
pico de entrada: 
fl = ‹3.4› 
in ¡; 
A expressão (3.3) fica então da forma : 
D(w.z:) = 1 - % . szn(w.r) (3.5) 
Como o conversor irá operar com uma freqüência de comutação do interruptor de 
potência muito maior que a freqüência da tensão senoidal de entrada, pode-se dizer, para 
efeito de simplificação, que a razão cíclica variará de forma contínua segundo a relação 
(3.5). A razão cíclica variará desde a unidade até um valor mínimo ao longo de um 
período da senóide de entrada. 
A razão cíclica máxima ocorrerá na passagem por zero da tensão de entrada. 
Dmáx =1 p/ a).t = n.7r n=O,1,2,... (3.6) 
A razão cíclica mínima ocorrerá no pico da senóide de entrada. 
Dm =1-% p/ w.1=(2.n+1).% n=o,1,2... (37) 
A Fig. 3.2 apresenta de forma gráfica o comportamento da equaçao (3.5). 
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Fig. 3.2 - Variação da razão cíclica para um período da rede. 
3.2.2 - ONDuLAçÃo DA CORRENTE DE ENTRADA 
A ondulação da corrente no indutor L¡n irá variar ao longo do ciclo da rede. Quando o 
interruptor S se encontra conduzindo, a tensão sobre L¡n é a própria tensão instantânea 
de entrada. Admitindo que a tensão de entrada não varia durante um período de 
comutação, é possível escrever: 
(3.8) 
L,.".A',.,,( .r) 
“~<“~'> =ä
eríodo de comutação 
ntrada para um tempo genérico dentro 
Onde : Ts = P 
'o da corrente de e Ai¡n(wt) = Ondulaça 
de um período de rede. 
solvendo para Ai¡n(ú›t), obtém-se : 
(3.9) 
uindo (3.2) e (3.5) em (3.8) e re Substit 
Ai (wt) - 
v¡""'T"' 
-sen(a›t)- 1-L-ven(a›t) ,H _ 
Lin 
. 
,B 
. . 
Normalizando a expressão (3.9): 
_. 
. 
L- l 
Arm (a›.t) = Aim (a›.t) ~ im = sen(a›.t)- 1- - - sen(a›.t) (3.10) 
vínp'Tr fl 
Esta expressão representa a ondulação de corrente normalizada. Derivando-se esta 
expressão em função de wt e igualando-se o resultado a zero, obtém-se os instantes mt 
ão da ondulação passa por um máximo ou um mínimo relativo: em QUG 8 GXDFGSS 
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~| 
cof! = sen(g] (3.1 1) 
72' .,=- 3.12 a›r_ 
2 
( ) 
Verifica-se que a expressão (3.10) possui dois pontos de derivada nula e que wt1 
existe apenas para B52. 
Para Bs2, a máxima ondulação da corrente normalizada de entrada ocorrerá em 
ú›.1 = sen(/3/2)” e terá seu valor definido pela expressão (3.13). 
/2 A. _- 3.13 
4 ‹ › 
Para B22, existirá apenas úâtg _ Assim, para qualquer B22 a máxima ondulação da 
. , IT , . . corrente normalizada de entrada se encontrara em ú›.r = -5 e tera seu valor definido pela 
expressão (3.14). 
Az,.m zi-l (314) 
,Ú 
A Fig. 3.3 apresenta a variação da ondulação da corrente normalizada de entrada ao 
longo de meio ciclo da rede para diferentes valores de B. 
0,7 l l 1 
B=3,0 
0,6 - - 
0,5 ~' - 
Aiin 
0,4 - - 
o,3 - 
,
- 
0,2 - - 
0,1 _ - 
O i l ° L E Êl 1: 
4 2 4 
Fig. 3.3 - Variação da ondulação da corrente de entrada normalizada para um período de rede. 
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Percebe-se, portanto, que a ondulação máxima normalizada e o instante de tempo 
em que ela ocorre dependem da re açao entre a tensao de saída e a tensao de pico de 
entrada ([5). 
3.2.3 - ENERG|A ENTREGUE À CARGA E ONDULAÇÃO DA TENSÃO DE SAÍDA 
Como o objetivo desta tecnica de controle é tornar a corrente de entrada senoidal e 
em fase com a tensao de entrada, a potência instantânea na entrada obedecerá à 
expressão (3.15) 
P,,, (a).t) = VM (a›.t).1,.,, (an) (3.15) 
Onde: 
V,.,, (a›.t) = Vin P .sen(a›.t) (3.16) 
1,.n(a).t) = Imp .sen(co.t) (3.17) 
Assim : 
1>,n(w.z) -V." .1. ..‹zn2(w.f) (3.18) __ lp Hip 
A representação gráfica da expressão (3.18) ê mostrada na Fig. 3.4. Considerando 
para efeito de análise rendimento unitário, verifica-se que a potência instantânea entregue 
à carga varia ao longo de meio período de rede, sendo máxima no pico da tensão de 
entrada e mínima na passagem por zero da mesma. O valor médio desta potência 
instantânea é o valor da potência entregue à carga em Watts.
A 
vmp. Imp 
' ' ' í ' ' ' ' ` ' ' ' ' ' ' ` '
l 
Pin(0)t) 
i 
i\/ / . . 
o L TI :ug 21r 
2 2 
co t 
Fig. 3.4 - Potência instantânea de entrada para um período de rede. 
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No conversor elevador o diodo Db conduz de modo complementar ao interruptor 
controlado Sb. O diodo Db terá uma corrente média para cada período de comutação 
definida pela expressão (3.19). 
1,,,, (wi) z 1,.” (w.f).(1 - D(w.z)) (3.19) 
Substituindo (3.5) e (3.17) em (3.19), tem-se a expressão da corrente média 
instantânea ao longo de um período da rede. A Fig. 3.5 apresenta a variação da corrente 
média instantânea no diodo para um período da rede. 
1,”, (t) = É - Imp -sin: (wi) (3.20) 
A corrente que circula pelo diodo do conversor elevador irá para o capacitor de saída 
Co e para a carga. Portanto, pode-se montar um circuito equivalente para se determinar o 
comportamento da tensão de saída quando o capacitor e a carga são alimentados por 
uma fonte de corrente IDb(t). O circuito equivalente é mostrado na Fig. 3.6.
A 
|¡p
B 
l i 
o 1 rc an 211: 
2 2 
o).t 
Fig. 3.5 - Corrente média instantânea no diodo Db para um período de rede.
+ 
|Db(t) Co Ro Vo 
Fig. 3.6 - Circuito equivalente de saída do retificador. 
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Resolvendo este circuito, para o regime permanente, obtém se a expressao para a 
tensão de saída em regime permanente, VORP(t). 
. 1 1 
V0R¡,(t) = Rwlmp 
-Iiz B 
- 
2 B + 8 IB R2 C2 wi 
-(2.a).R(,.C,,.sen(2.ú›.t) + cos(2.ú›.t)¶ (3.21) 
Esta expressao apresenta a componente contínua e a componente alternada da 
tensão de saída. 
A componente contínua é definida pela expressão (3.22): 
v v R"`[""” 3 22 oméd _ n _ ~ ( ' › 
A componente alternada da tensão de saída é o restante da expressão (3.21): 
\/“CA (¡) : R” _¡mp .[_ - (2_a›.RU .C0 .sen(2.a).r) + COS(2.w.I))} (3.23) 
O módulo da componente alternada desta tensão fica então definido por (3.24). 
2-/?.(1+ 4.w' -R; -CJ) 2.3.,/1 + 4.w2.R§ .cf 
Como 4.úfi.R§.C,Ê >>l, a expressão (3.24) pode ser simplificada e obtém-se a 
amplitude da componente alternada da tensão: 
Im 
`/"CA : ¿~ 
Sabendo-se que : 
`/U `/inp 'Imp 5 = V- (3.26) e P,, = --2- (3.27) 
Ill I7 
A expressão (3.25) pode ser simplificada :
P v z _~_- 3.28 "°^ 2.w.C0.v0 ( ) 
A Fig. 3.7 apresenta a forma de onda da tensao de saída Vo(t) em regime 
permanente. 
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Fig. 3.7 ~ Ondulação da tensão de saída. 
A tensão de saída possuirá uma ondulação com uma freqüência igual ao dobro da 
freqüência da rede. Esta ondulação não poderá deixar de existir, uma vez que deseja-se 
ter na entrada uma corrente senoidal e em fase com a tensão. A potência instantânea 
entregue pela entrada à saída, como mostra a Fig. 3.4, não é constante ao longo de um 
período de rede, o que impede que a tensão de saída tenha ondulação nula. Esta 
ondulação será dependente da potência de carga, da capacitância de saída e da tensão 
de carga. 
Portanto, para se obter alto fator de potência é necessário se conviver com uma 
ondulação na tensão de saída. Estes circuitos para correção do fator de potência tornam- 
se bastante úteis como unidades pré-reguladoras, as quais têm como característica 
elevado fator de potência e tensão contínua na carga com pequena ondulação. Na saída 
de tais pré-reguladores estarão acoplados conversores CC-CC operando em alta 
freqüência que irão adaptar a tensão CC e reduzir sensivelmente a ondulação da tensão 
de saída ou conversores CC-CA para uma aplicação de acionamento ou de sistema 
ininterrupto de energia. 
3.3 - EsTuDo Do coNTRo|_E Pon vA|_onEs MÉD|os |NsTANTÃNEos 
O projeto adequado dos circuitos de controle e a análise de estabilidade do sistema 
são pontos fundamentais para o correto funcionamento do conversor operando em 
condução contínua de corrente de entrada e com correção do fator de potência. 
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Um diagrama de blocos básico do sistema de controle por valores médios 
instantâneos da corrente de entrada é mostrado na Fig. 3.8. O controle consiste de duas 
malhas de realimentaçao, uma interna de corrente e uma externa de tensão. A malha de 
corrente, mais rápida, irá definir a razão cíclica adequada do interruptor Sb para garantir 
alto fator de potência e tensao de saída regulada. 
O sinal de erro do regulador de tensão RV(s) (entrada A), juntamente com uma 
amostra da forma de onda da tensao de entrada (entrada B) e uma alimentaçao direta 
(controle feedforward- entrada C) irão definir a referência de corrente para o regulador de
V Vin Ú-Dr ° 
| . 
T 
Lin 
Filtro 
P. B. 
0 'Ó ¡¡¿ vref 
Svlsl 
Multiplicado AL 
C C 
Fig. 3.8 - Diagrama de blocos do sistema de controle por valores médios instantâneos. 
corrente R¡(s). 
¡ ref 
3.3.1 - ESTUDO DO CONTROLE DE CORRENTE 
A tim de que a corrente de entrada do conversor siga uma referência senoidal e em 
fase com a tensão de entrada, é necessário projetar adequadamente o controle da malha 
de corrente deste conversor. Para isso, deve-se levantar a função de transferência da 
corrente de entrada (l¡_¡n) em relação à variável de controle, no caso a razão cíclica D. 
A. Modelo do Conversor 
A função de transferência G(s) = IL,.n(s)/D(s) pode ser obtida a partir do modelo da 
chave PWM, descrito por Vorpérian [39]. 
O modelo simplificado do conversor operando em condução contínua de corrente e 
considerando a tensão de entrada constante e a tensão de saida sem ondulação é 
cAPíTu|.o |||
28 
apresentado na Fig. 3.9. Pode-se verificar a presença da célula de comutação, destacada 
no circuito da figura. 
Lin ' 
r¬r¬r¬ c Dm .P i›
Í 
Lin 
Vin ` 3 Vo
8 
Fig. 3.9 - Modelo simplificado do conversor elevador. 
Aplicando-se o modelo da chave PWM, obtém-se o circuito da Fig. 3.10. Através 
deste circuito, pode-se obter tanto a funçao de transferência simplificada GS(s) como a 
característica de transferência estática entrada/saída do conversor elevador. 
Vo Àd 
L D Ô 8 ‹í. ‹-
D 
¡c Ía 
\/mí P 1:,
+ 
T 
Vo 
Fig. 3.10 - Modelo do conversor elevador para a obtenção da função de transferência GS (S) z 1h" (S)/1)(s). 
Para se obter a característica de transferência estática V0/V.-M os parâmetros 
variantes no tempo sao anulados e a indutância de entrada L¡n é substituída por um curto 
circuito. 
Assim:
V »~=L (329) 
VM 1 D 
Para se obter a função de transferência simplificada GS(s), as fontes de tensão V¡n e 
VO são substituídas por um curto-circuito, uma vez que se admite que não existe variação 
destas tensoes. O circuito equivalente para a determinaçao de GS(s) é mostrado na Fig. 
3.11. 
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Fig. 3.11 - Modelo do conversor elevador para a determinação de GS(s). 
Através do circuito da Fig. 3.11 obtém-se: 
Ic(s) : __\/L (3.30) 
D(s) s.L,.n 
No entanto, como l|_¡n=-lc, a função de transferência G3(s) fica definida por : 
I . V 
G,(s) z Lw = -"- (3.31) 
D(s) s.L,." 
Esta é uma função simplificada, já que se considera que a tensão de saída é 
constante e sem ondulação. 
.... Por outro lado, se for considerado que existe uma ondulação na tensao de saída 
sobre o seu valor médio, deve-se substituir a fonte de tensão Vo pelo capacitor de saída e 
pela resistência de carga, como mostra a Fig. 3.12. 
Lin 
fran
, 
'Lin ` 
Vin 
F 
se co no vo Ji l* 
Fig. 3.12 - Conversor elevador considerando a ondulação da tensão de saída V0. 
Substituindo a parte destacada do circuito da Fig. 3.12 pelo modelo da chave PWM, 
obtém-se o circuito apresentado na Fig. 3.13. 
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Fig. 3.13 - Circuito equivalente do conversor elevador aplicando-se o modelo da chave PWM. 
Para a determinação da função G(s) =1,,,,(s)/D(s) considera-se, da mesma forma 
que anteriormente que a tensão de entrada é constante. Assim, a fonte de tensão de 
entrada é substituída por um curto-circuito. Por outro lado, neste modelo mais completo, 
considera-se que a tensão de saída apresenta ondulação. O circuito equivalente para a 
determinação da função de transferência G(s) é mostrado na Fig. 3.14. 
_ 2.8 
s.L¡n C 
D
a ._ _ Q ‹_- 
|c Ia 
z› 0 
P lix
+ 
C0 Ro vo 
Fig. 3.14 - Modelo do conversor elevador para a determinação de G(s). 
Através do circuito da Fig. 3.14, obtém se a funçao de transferência definida pela 
expressão (3.32). 
1,, (S) _ v,.(2 + s.R0.c,,) (3 32) 
D(.‹) LM .RU .CU .S2 + L,.,,.s + R,.(1- D)2
` 
Verifica-se que esta função de transferência mais completa depende, além dos 
parâmetros do conversor, do ponto de operação, ou seja, da sua razão cíclica D e da 
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carga. Esta funçao apresenta um zero e dois pólos complexos coniugados, todos no semi 
plano esquerdo, definidos a seguir: 
fz 
. i i _ 4.R2.c., -(1- 0)! _ L. : _ ___ o in 3 Í” 
2.zz.R,,.C(, Í 2 
+ W L." ( 
f _ 
1 
_ _ i _ . 4.R,§.cO -(i-D)2 -LM (3 35) "Ê 
2.zz.R,,.c,, 2 
J 
LM 
As expressões (3.31) e (3.32) são comparadas em um Diagrama de Bode, para os 
seguintes parâmetros usuais e que serao utilizados em seçoes posteriores deste trabalho 
tw 
to 
;‹ 
.< 
.¬z 
A Fig. 3.15 apresenta o diagrama de Bode da função de transferencia da função 
2./r.RÚ .CU 
: l600W 
= 400V 
= 450,uF 
= 680,uF 
: IOOQ 
z--L 333 
GS(s) e de G(s) para diferentes valores de razão cíclica. 
Observa-se que para altas freqüências a função de transferência G(s) se aproxima da 
função de transferência simplificada GS(s). Assim, a função de transferencia GS(s) podera 
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Fig. 3.15 - Diagrama de Bode das funções de transferência G(s) e GS(s) 
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ser utilizada para a região perto da freqüência de cruzamento e para a análise de 
estabilidade do sistema. 
Para efeito de simplificação, a função de transferência GS(s) será utilizada para o 
projeto do compensador de corrente adequado para esse tipo de controle. 
Verifica-se que a função de transferência GS(s) do conversor apresenta um pólo na 
origem, o que lhe confere um decréscimo no ganho de -20 dB/dec e uma fase igual a - 
90°. O sistema é inerentemente estável, com uma freqüência de cruzamento de ganho 
dependente da indutância de entrada e situada usualmente nesse tipo de aplicação, na 
faixa de algumas dezenas de quilohertz. 
Para se obter uma corrente de entrada senoidal e em fase com a tensão de 
alimentação, é necessário um sistema de controle da corrente de entrada em malha 
fechada. O diagrama básico de controle ê mostrado na Fig. 3.16. Uma amostra da 
corrente de entrada é obtida através da queda de tensão sobre um sensor de corrente, 
por exemplo um resistor shunt ou sensor de efeito Hall, e comparada com uma referência 
de corrente senoidal, passando por um regulador apropriado. A tensão de erro do 
regulador é comparada com uma onda dente-de-serra para a correta geração dos pulsos 
de comando do interruptor. 
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s 
Vin C0 Ro VO 
Fish 'Lin 
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Fig. 3.16 - Diagrama básico de controle da corrente de entrada. 
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A partir do esquema apresentado, pode-se modificar a função de transferência da 
corrente de entrada do conversor considerando-se que a amostra da corrente de entrada 
é obtida através de um resistor shunt e que a razão cíclica D do conversor é traduzida por 
uma tensão de erro do regulador a ser comparada com uma onda dente-de-serra. Assim, 
a função G1 (s) representa a função de transferência da tensão sobre o sensor de corrente 
com respeito à tensão de erro do regulador de corrente. A função G1(s) é representada 
pela expressao (3.36). 
G1(s):@:fl.G`›(_9):M (336) 
V), (s) VT s.\/T .LM 
Onde : 
Vsh - Tensao sobre o sensor de corrente (Resistor shunt); 
Ve - Tensão de erro do regulador de corrente; 
VT - Amplitude do sinal dente de serra 
B. Efeito da Amostragem do Sinal de Corrente 
O efeito da amostragem da corrente de entrada no controle por corrente média deve 
ser levado em consideração na função de transferência G1 (s). De acordo com a teoria de 
sistemas amostrados [40] o deslocamento de fase da funçao de transferência do sistema 
é constante na metade da freqüência de amostragem (freqüência de comutação). 
A amostragem da corrente de entrada introduz dois zeros no semi-plano direito na 
função de transferência da corrente de entrada em função da variável de controle 
[41],[42]. Assim, a função de transferência amostrada He(s) é definida pela expressão 
(337). 
..T. Hed) z (337) e-l 
Verifica-se que a expressão (3.37) apresenta um numero infinito de zeros, no semi- 
plano direito. A Fig. 3.17 mostra o diagrama de módulo e fase desta expressão. 
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Fig. 3.17 - Diagramas de módulo e de fase de He(s). 
No entanto, segundo o Teorema de Shannon de sistemas amostrados [40], se torna 
necessário descrever com precisão a função de transferência apenas até a metade da 
freqüência de amostragem (freqüência de comutação). Uma aproximação assintótica de 
segunda ordem da função de transferência pode representar com precisão He(s) e 
explicitar os zeros desta função até a metade da freqüência de comutação. 
Assim, a função He(s) pode ser representada pela equação (3.38) para freqüências 
até a metade da freqüência de comutação [41].
2 
H, zi-L Si 3.38 “(3) 
z._f;‹+fz1._f;‹1 
( ) 
A Fig. 3.18 apresenta o diagrama de módulo e fase da função He(s) e da função 
simplificada HeS(s). Verifica-se que até a metade da freqüência de comutação, a função 
de transferência simplificada HeS(s) representa com boa precisão a função de 
transferência amostrada He(s). 
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IÍQÍQ HB 1:: |He,(r)° 15 ,,,,, ___ 
" -so -~ 
10 
*100 
..¡ 
.....¡.
l 5 
. í::::.¡ 
.‹. .. ..... 
° 
Í 
` l_l '2°° F1 
f, rs f rs rs T T 
Fig. 3.18- Diagramas de módulo e de fase de He(s) e de Hes(s) 
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Os zeros complexos conjugados desta função de transferência estão portanto 
O par de zeros da função de transferência simplificada é definido pelas expressões 
alocados na metade da freqüência de comutação. 
1 2.f 
2 
.f ¡í2 f 
|fzl|:|fz2l:¶Jí%j 16-32] :És 
` 
f f A funçao de transferência do sistema considerando o e eito da amostragem ica agora 
definida pela expressao (3.42). 
1;‹s›zG.<.‹›-H.,<s›z Rr" -[1- S. + Í (3 42 
Ill Í E 
A Fig. 3.19 mostra a representaçao gráfica da expressao (3.42) para parâmetros 
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Fig. 3.19 - Diagramas de módulo e de fase de T¡(s). 
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Observa-se o efeito dos dois zeros do semi-plano direito na metade da freqüência de 
comutação (_f,/2 ). O ganho de T¡(s) a partir de _/Í,/2 sobe com uma taxa de +20dB/dec e 
cruza novamente o eixo de ganho OdB. No entanto, isto não é relevante, pois o teorema 
de Shannon mostra que ê necessário garantir a estabilidade até a metade da freqüência 
de comutação. Por outro lado, deve-se atentar para a margem de fase, que pode atingir 
valores extremamente pequenos, conforme a freqüência de cruzamento se aproxima de 
f Z 2 ' 
C. Reguladores de Corrente 
Verifica-se que o sistema é tipicamente estável. No entanto, a freqüência de 
cruzamento de ganho da função de transferência T¡(s) está usualmente localizada em 
alguns quilohertz. Esta freqüência de cruzamento de ganho deve ser aumentada, a fim de 
conferir ao sistema uma boa resposta dinâmica. 
C. 1. Regulador Proporciona/ 
Como a função de transferência em laço aberto T¡ (s) é inerentemente estável, a 
utilização de um controle proporcional poderia ser a primeira alternativa a ser estudada. O 
controle proporcional com um determinado ganho, garantiria o aumento da freqüência de 
cruzamento sem a perda da estabilidade. No entanto, este tipo de regulador não garantiria 
uma boa reprodutibilidade da senóide de referência na corrente de entrada, 
especialmente na passagem por zero da mesma, como mostra a Fig. 3.20. Isto ocorre 
devido às derivadas maiores da corrente de entrada nesta região bem como aos baixos 
ganhos nas freqüências próximas à freqüência de cruzamento. 
12A ' i i ; : i ; i , 
BA _ _ . _ . , . . . _ . . . . . . . _ . . . , _ . _ . . . . .. 
4A - . . z › › . - . . . _ . - z 
OA › z ~ ‹ z z z › 
,M . . . . . . . . . _ . _ 
GA 
-12A i l l i : : ! l i . 
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Fig. 3.20 - Corrente de entrada para um regulador proporcional na malha de corrente do conversor. 
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Se ao invés da função de transferência simplificada Gs(s) for considerada a função de 
transferência completa G(s) (eq. 3.33), o ganho seria ainda mais baixo em baixas 
freqüências, ocasionando problemas de erro estático e de reprodutibiiidade da senóide da 
rede. Um aumento ainda maior do ganho do regulador proporcional para sanar tais 
deficiências poderá causar problemas de estabilidade, uma vez que a margem de fase 
tenderá a zero. 
C.2. Regulador Proporciona/-Integral 
A utilizaçao de um regulador com um pólo na origem garantiria um ganho elevado em 
baixas freqüências, inclusive para o modelo da função de transferência completa G(s). O 
emprego de tal regulador tornaria o sistema instável, pois o ganho do sistema em laço 
aberto cairia com uma inclinaçao de -40 dB/dec na freqüência de cruzamento, conferindo 
ao sistema uma margem de fase de 0°. Além disso, somente o pólo na origem reduziria a 
banda de resposta em freqüência para o controle da corrente. 
O regulador deverá, portanto, apresentar além do pólo na origem, um zero antes da 
freqüência de cruzamento de ganho, para garantir uma margem de fase considerável e, 
consequentemente, a estabilidade. Este zero também terá a finalidade de aumentar a 
banda de resposta em freqüência. 
O regulador proporcional-integral apresenta o pólo na origem e mais um zero. A 
função de transferência deste regulador é definida pela expressão (3.43) ou (3.44), 
dependendo se ê desejado explicitar o ganho do integrador (w¡) ou o ganho de faixa plana 
(K¡). A sua representação assintótica de ganho e fase é mostrada na Fig. 3.21. 
R, (S) z w, (3.43)
. 
R,(_‹) z K, (3.44)
S 
|n¡ (s›|,,B 
| 
n¡(s)° 
o,1.‹nz mz 1o.‹››¡ 
- 20 dB/dec 0° . , P 
20.|og(K¡) e e -45° ‹ . z z ~ ~ 
> -90° 
mz w 
¡ 
Iog(n›) 
Fig. 3.21 - Diagrama de módulo e fase do regulador proporcional-integral. 
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Utilizando-se este regulador na malha de controle de corrente, a função de 
transferência de laço aberto do sistema fica descrita pela expressao (3.45) e representada 
graficamente em módulo e fase pela Fig. 3.22. 
FTLA(s)zG,(.‹)~H,,,(_‹).R,<.‹)z R*""V" -w,-1”/mf -{1- S + Í' (3.45) 
' 
s.V.,. .LM s 2.ƒIY /z'*._ƒS' 
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Fig. 3.22 - Diagrama de módulo e fase de FTLA(s) com regulador proporcional-integral. 
Alguns critérios devem ser observados para alocar o zero do regulador: 
0 Quanto maior o valor da freqüência do zero, o sistema tende a ficar mais rápido, 
com uma banda passante maior, dando menor distorçao à corrente de entrada; 
o A freqüência de cruzamento de ganho deve ser menor que a metade da freqüência 
de comutaçao; 
o O zero deverá estar alocado abaixo da freqüência de cruzamento de ganho (fc), 
para garantir que tal cruzamento não se dê com uma inclinação de -40db/déc. e 
que nao tenha, portanto, uma margem de fase próxima de zero graus; 
o O zero deverá estar posicionado a pelo menos uma década abaixo da freqüência 
de cruzamento, para que haja a compensaçao da influência de Hes(s) sobre a 
margem de fase do sistema; 
ø O ganho do integrador deverá ser ajustado para satisfazer o critério de freqüência 
de cruzamento de ganho. 
Assim, por segurança: 
f., _ 2-ff-.fi 
f, < Í (346) w, _ -T (347) 
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A Fig. 3.23 apresenta a forma de onda da corrente de entrada quando é utilizado um 
regulador do tipo proporcional-integral. Verifica-se a boa reprodutibilidade da senóide de 
referência na corrente de entrada, mostrando que este regulador é bastante eficaz. 
12A *' ' 7 Ff l if ¬-l l É m --l d ' 
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Fig. 3.23 - Corrente de entrada para um regulador proporcional-integral na malha de corrente do conversor. 
C. 3. Flegu/ador de Avanço-Atraso de Fase 
O regulador proporcional-integral já se mostrou bastante efetivo, no entanto, ele não 
realiza a filtragem da ondulação de corrente de alta freqüência do indutor de entrada na 
saída do regulador. Isto pode ser percebido através do Diagrama de Bode da Fig. 3.22. 
Se o efeito de fs aparecer na saída do regulador, poderá haver oscilações na corrente 
do indutor de entrada. 
Com a colocação de mais um pólo sobre a metade da freqüência de comutação, tem- 
se a atenuação do efeito de um dos zeros de HeS(s) e também a redução do efeito de fs 
na saída do regulador. 
A alocação deste pólo na metade da freqüência de comutação não trará efeito 
significativo sobre o ganho e a fase da função de transferência de laço aberto (FTLA(s)) 
até antes da metade da freqüência de comutação. Apenas uma pequena redução da 
margem de fase será obsen/ada, mas que no entanto, não irá comprometer a estabilidade 
do sistema. Uma margem de fase em torno de 35° é perfeitamente aceitável para este 
tipo de controle. 
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A função de transferência deste regulador é definida pela expressão (3.48) ou (3.49), 
dependendo se é desejado explicitar o ganho do integrador (w¡) ou o ganho de faixa plana 
(K¡). A sua representação assintótica de ganho e fase é mostrada na Fig. 3.24. 
RI_(s) z (3_43) 
s 1+ s/mp 
K. _ _ 
R,<.‹) z-'-Hi (349) 
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Fig. 3.24 - Diagrama de módulo e fase do regulador proporcional-integral. 
Utilizando-se este regulador na malha de controle de corrente, a função de 
transferência de laço aberto fica descrita pela expressão (3.50) e representada 
graficamente em módulo e fase pela Fig. 3.25. 
FTLA(s)zclrs)-HH(.‹).R,(_‹)= R~*"'V" -“"'zl+s/“'~'-- 1- *Í + ÉÍ, (350) 
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Fig. 3.25 - Diagramas de módulo e de fase de FTLA(s) com regulador avanço-atraso de fase. 
Os critérios para a alocação do zero e de ajuste do ganho do integrador para este 
regulador são iguais aos apresentados para o regulador proporcional-integral. 
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Assim, resumindo: 
fc <% (3.51) 
2. .f, wp = (352) 
` 10 20 
A Fig. 3.26 apresenta a forma de onda da corrente de entrada quando é utilizado um 
regulador do tipo avanço-atraso de fase na malha de corrente. Este controlador apresenta 
um desempenho bastante semelhante ao regulador proporcional-integral. No entanto, ele 
apresenta ainda a atenuação da ondulação de alta freqüência da corrente de entrada na 
saida do regulador, o que evita oscilações na corrente do indutor. 
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Fig. 3.26 - Corrente de entrada para um regulador de avanço-atraso de fase na malha de corrente do 
conversor. 
3.3.2 - EsTuDo no CoNTRoLE DA TENsÃo DE SAÍDA 
A fim de que se possa controlar a tensão de saída, é necessária a inclusão de uma 
regu ador de tensao. Este regulador, deverá ser lento, a fim de que ele nao cause 
problemas de distorção na corrente de entrada. 
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A. Modelo do Conversor 
Para se projetar o compensador adequado, é necessário se conhecer a funçao de 
transferência G,_(s) =V,,(s)/IL,,,(s). Através do modelo da chave PWM [39] pode-se obter 
esta função. A Fig. 3.27 mostra o modelo equivalente para se determinar a função GV(s). 
s.L¡n O a 
I ‹í 
. 0 0 ia lc 
D 1 
P lix
+ 
CO Ro Vo 
Fig. 3.27 - Modelo equivalente do conversor para a determinação de GV (s) = VO (s)/IU” (s). 
Através do circuito da Fig. 3.27, obtém-se : 
G__ (s) = = (1- D).~ (3.54) 
Se no modelo fosse considerada a resistência série do capacitor, existiria um zero na 
.... funçao de transferência Gv(s). No entanto, este zero estaria localizado em uma freqüência 
muito superior à do pólo formado por RO e CO, fazendo com que o pólo seja dominante 
em relação ao zero. Pode-se então desprezar o efeito do zero e a tensão de saída terá 
uma resposta lenta frente a variaçoes da corrente de entrada. 
B. Regulador de Tensão 
O compensador nao poderá ser rápido, pois caso contrário, a corrente de entrada 
apresentará distorção. Para cada 1% de 2ê harmônica na saída do compensador de 
tensão, aparecerá na corrente de entrada 0,5% de distorção harmônica [36]. 
B. 1. Compensador Proporciona/ com Fi/tro Passa-Baixa 
Assim, um regulador de tensão que responda rápido a variações de carga não é o 
mais adequado. Um simples compensador proporcional com um filtro passa-baixa torna- 
se a melhor solução. O emprego deste compensador fará com que o sistema apresente 
uma ondulação de 120 Hz na tensao de saída e um erro estático não-nulo. No entanto, 
estes retificadores de alto fator de potência são apenas estágios pré-reguladores; existirá 
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~ sempre um conversor colocado na saída do pré regulador para regular a tensao da carga 
e reduzir a ondulação de tensão. 
A função de transferência deste compensador é definida pela expressão (3.55) e o 
seu diagrama assintótico de Bode é mostrado na Fig. 3.28. 
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Fig. 3.28 - Diagrama de módulo e fase de RV(s).
' 
O critério de projeto deste compensador é limitar o ganho do compensador a 120Hz, 
para que a distorção harmônica da corrente de entrada seja desprezível. 
Verifica-se que este compensador atua efetivamente como um filtro passa-baixa. 
3.3.2 - EsTuDo DA MALHA D|RETA DE CoNTRo|.E DA TENsÃo DE ENTRADA (FEEDFORWARD) 
O controle da tensão de entrada torna-se bastante interessante para minimizar os 
efeitos das variações da tensão da rede na tensão de carga. 
Este controle tem praticamente um caráter antecipativo, tornando independente a 
variação da tensão de carga da variação da tensão da rede. Assim, a tensão de carga só 
sofrerá os efeitos da variação da carga. 
A malha de feedfon/vard é em sua forma mais utilizada, um filtro passa-baixa que 
transformarája tensão de entrada senoidal retificada em uma tensão CC com uma 
pequena ondulação, como mostra a Fig. 3.8. Esta tensão CC será proporcional ao valor 
eficaz da tensão de entrada, fazendo com que a amplitude da referência senoidal de 
corrente varie de acordo com o valor eficaz da tensão de entrada. 
Observa-se através da Fig. 3.8 que esta tensão _CC, antes de entrar no bloco 
multiplicador/divisor é elevada ao quadrado. Isto faz com que o ganho da malha de tensão 
seja constante. Sem esta operação o ganho da malha de tensão mudaria com o quadrado 
da variação do valor médio (proporcional ao valor eficaz) da tensão retificada de entrada. 
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A existência de ondulação na saída deste filtro passa-baixa provoca distorção na 
corrente de referência e consequentemente na corrente de entrada. Para cada 1% de 
ondulação na saída do filtro, tem-se 1% de 3Ê harmônica na corrente de entrada [36],[43]. 
Um filtro passa baixa de dois pólos confere boa atenuação da ondulação na saída do 
filtro e uma resposta satisfatória frente a variações da tensão de entrada. 
3.4 - O CIRCUITO INTEGRADO UC3854 
Dentre diversos circuitos integrados existentes no mercado que realizam o controle 
por valores médios instantâneos aplicado à correção do fator de potência, o UC3854 
fabricado pela Unitrode [44] é bastante difundido e utilizado. 
Um diagrama em blocos das principais funções do UC3854 é apresentado na Fig. 
3.29 e descrito a seguir. 
Lin D 
C rvYY\ 3 _, Dl . 
lu» 
Vi S ._ C0 
«í 
Vo Ro 
` > 
f'Y`\ 
c ) : 
FIEGULADOR 
DE CORRENTE
+ 
Iref E A A B REGULADQR 'z B DE
c 
FILTRO 
PASSA 
BAIXA 
Vref 
Fig. 3.29 ~ Diagrama básico do controle do UC3854. 
A corrente de referência será gerada através de um bloco multiplicador/divisor que 
terá os seguintes parâmetros de entrada: 
o Sinal de sincronismo (Entrada A) - Através de uma amostra da tensão de 
entrada define-se o formato, a freqüência e a fase da corrente de referência. 
to Sinal de Erro do Regulador de Tensão (Entrada B) - O regulador de tensão 
proporcionará o controle da tensão de saída do conversor através do aumento 
ou da diminuição do sinal de erro, conforme a variação da carga. Assim, o sinal 
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de erro ajustará a amplitude da corrente de referência de acordo com a variação 
da carga. 
o Malha de controle direto da tensão de entrada (Entrada C) - A tensão de entrada 
é retificada, atenuada e filtrada, informando um valor de tensão CC proporcional 
ao valor eficaz da tensão de entrada. Assim, conforme a variação da tensão de 
entrada, a corrente de referência será ajustada. 
Assim, quando a potência exigida pela carga for aumentada e/ou a tensão de entrada 
cair, a amplitude da corrente de referência aumenta, garantindo uma tensão de saída 
regulada. 
A corrente de entrada é amostrada por um sensor (resistivo ou de efeito Hall). Este 
sinal de tensão proporcional à corrente de entrada será regulado de acordo com a 
corrente de referência através da malha de corrente. 
O bloco PWM é composto por um comparador, um gerador de onda dente-de-serra e 
um circuito de comando para MOSFET. Portanto, a saída do bloco PWM será o sinal de 
comando para o MOSFET. 
A Fig. 3.30 mostra o circuito interno do UC3854 em forma de blocos. internamente, o 
circuito integrado contém um amplificador de tensão, um multiplicador/divisor analógico, 
um amplificador de corrente, um comparador PWM, uma referência estabilizada de 7,5 V 
além de outras funções e dispositivos auxiliares. 
V^ Mu|_T C/\ 
7 OUT 5 our 3°UT 2 PK uvrr 9 REF 15 vcc 
lC V°° 
v.f›v Powêrê 
REF 
lÓV/ 10V Í RUN 
> > > 
ló 
GT 
10 Dnv ENA 15 V 
2,5/225V 
Ampiificaaor ? ? 
de 
T°fl=ã° Muiiipiicaaor 
7'5V ‹ Amplificador I A «‹~› 
1 1 ‹ comme Comparador vsENsE |M=% 
ó \ B › ' |Ac ' › 
vnlvfis UVA 3 cv |M"|'Êa×
4 13 RUN SS
. ‹ JL ›- P 
4 ISENSE 14 CT 12 RSET 1 GND 
Fig. 3.30 - Circuito interno do UC3854. 
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A descrição da pinagem do circuito integrado é mostrada abaixo. 
1. GND - Pino de referência. 
2. PKLIMIT - Limitador de corrente. Se a tensão no pino 2 ficar negativa é inibido o 
comando para o interruptor de potência do conversor. ' 
3. CA OUT - Saída do compensador de corrente. Entre o pino 4 e o pino 2 é colocada a 
realimentação do regulador de corrente. 
4. ISENSE - Entrada inversora do compensador de corrente. 
5. MULT OUT - entrada não inversora do compensador de corrente e saída do 
multiplicador (corrente de referência). Este pino é de alta impedância de entrada. 
6. IAC - Pino de entrada do multiplicador (Entrada B). Este pino sensora a tensão de 
entrada instantânea, informando a forma e a freqüência da mesma. 
7. VAOUT - Saída do regulador de tensão e entrada A do multiplicador. Este pino será 
responsável pela variação da amplitude da .referência de corrente frente a variações 
da tensão de carga. 
8. VRMS - Pino de entrada da malha direta de controle (feedfon/vard). Neste pino é 
ligada a saída de um filtro passa-baixa que informa o valor médio da tensão de 
entrada retificada (proporcional ao valor eficaz). 
9. VREF - tensão de referência de 7,5V/10mA, com excelente regulação e limite de 
corrente de 30mA. 
10. ENA É Pino de habilitação; se estiver em nível baixo o integrado ficará inativo. 
11.VSENSE - Entrada inversora do compensador de tensão. 
12. RSET - Limita corrente de carga do oscilador e Iimitador de corrente do multiplicador. 
13.SS - Partida-progressiva. 
14.CT - Neste pino é ligado um capacitor que juntamente com o resistor ligado ao pino 12 
define a freqüência de comutação. V 
15.VCC - Alimentação do circuito integrado. Tensão contínua de 18V a 30V. 
16. GT DRV - Sinal de comando para o interruptor de potência. 
A Fig. 3.31 apresenta um exemplo típico de aplicação do UC3854 em um retificador 
seguido de um conversor elevador. 
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Fig. 3.31 - Aplicação típica do UC3854 em um retificador de elevado fator de potência. 
De acordo com o manual do fabricante [44], o cálculo dos componentes auxiliares ao 
circuito integrado pode ser assim estabelecido: 
1. Os resistores R1 = R2, R16 e RSH definem a corrente máxima de entrada (valor de pico) 
1875R 
1. zé-él msm znpmu 
R16 'RSH 
2. O resistor R16 acompanhado do capacitor C5 define a freqüência PWM. 
g=-EÊ- wsn 
Rló-C5 
-¿-
° 
R17 
DZ 
3. Os resistores R4, R5 e o potenciômetro P1 ajustam o nível da tensão de saída. 
4. Os resistores R8 e Flg são responsáveis pela proteção de sobre-corrente no conversor 
Eles formam um divisor resistivo entre a tensão gerada pelo sensor resistivo (imagem 
da corrente de entrada) e a tensao de referência. O resu tado é compara o e maneira 
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5. 
6. 
7. 
8. 
9. 
10. 
que quando houver excesso de corrente na entrada iniba o sinal de comando para a 
~ ..z chave S. A expressao (3.58) define esta proteçao: 
VRef : Iprotecao°RSH (358) 
Os capacitores C8 e C9 têm a finalidade de desacoplar os ruídos da tensão de 
referência e da tensão de comparação de proteção, respectivamente. 
No terminal de sincronismo é mantido internamente um valor CC de 6V. O resistor de 
sincronismo R11 será definido para uma corrente máxima de 400pA. 
V, + óv 
R1, = _L_- (3.59) 4oopA 
É recomendada a utilização de um resistor entre os terminais de sincronismo e tensão 
de referência Fim com resistência em torno de 25% do valor da resistência de 
sincronismo, ou seja: 
RIO = O,25.R11 
O resistor R15 conectado entre Vcc e o terminal de habilitação mantém o Cl sempre 
habilitado. 
A resistência de gatilho R11 deve estar na faixa de 20Q para acionar o MOSFET de 
potência. 
O capacitor de partida-progressiva C4 determina o tempo em que a tensão de 
referência, partindo do zero, atinge o seu valor nominal. Vale lembrar que esta função 
não permite a partida direta do conversor, pois seria necessário que o capacitor de 
armazenagem estivesse pré-carregado com a tensão de pico da rede. Neste caso, 
será definida a capacitância máxima para que o sistema venha a operar em condições 
normais após a partida realizada pelo retificador controlado. 
_6
t 7.10 . - 
C4 = --i“'*“É (3.61) 
VREF 
3.5 - APL|cAçÃo Do coNTRo|.E Pon vALonEs |v|ÉD|os |NsTANTÃNEos Ao 
RETIFICADOR COM REDUZIDAS PERDAS DE CONDUÇÃO. 
O controle por valores médios instantâneos aplicado ao retificador seguido do 
conversor elevador é largamente explorado na literatura [35],[36],[41]. A sua adaptação 
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para o retificador com reduzidas perdas de condução é bastante simples, inclusive 
possibilitando o uso dos integrados comerciais disponíveis, como o UC3854. 
A Fig. 3.32 apresenta o diagrama em blocos do controle por valores médios 
instantâneos aplicado ao retificador de reduzidas perdas de condução.
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Fig. 3.32 - Retificador monofásico de reduzidas perdas de condução utilizando o controle por valores 
médios instantâneos. 
A fim de se presen/ar a referência de todo o circuito no terminal negativo do capacitor, 
é necessária a inclusão de um transformador de sinal T1 e uma ponte retificadora. Como 
o UC3854 trabalha apenas com grandezas retificadas, é necessário isolar a tensao da 
entrada e retificá-Ia para que esta seja usada nas entradas A e C do multiplicador. 
Da mesma forma, a amostra da corrente do indutor L¡n precisa ser retificada e 
convertida para a referência geral do circuito. Para isso utiliza-se um sensor de efeito Hall 
seguido de um retificador de sinal. 
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O comando dos dois interruptores de potência é o mesmo quando se utiliza o 
segundo modo de operação do retificador, como descrito no Capítulo Il.. O circuito 
integrado tem a capacidade de prover a energia necessária para o comando adequado 
dos dois interruptores. _ 
3.6 - ESFORÇOS NOS COMPONENTES 
A partir da expressão da variação da razão cíclica complementar ao longo de meio 
período da senóide de entrada pode-se determinar os valores das correntes médias e 
eficazes nos semicondutores de potência. Este procedimento implica em uma 
simplificação no cálculo dos esforços de corrente nos interruptores. 
A razão cíclica complementar é definida pela expressão (3.62) e mostrada na Fig. 
3.33. 
D'(t) =1- D(t) = -'fi - sen(co.t) (3.62) 
0.8 l 
DI 
o.s - › - - - - Y z ~ - - - ~ ~ z L - - - - ~ ~ z ~ - - - - - - 
o.4 › - › - - - ~ › › - - - ~ ‹ - - - - › - - - ‹ › - › - ~ - 
0.2 ‹ - - - › - - - - - ~ - - - - - - › - - - - - - - - - ~ - - 
°° 1 fr
2 
os .t(rad) 
Fig. 3.33 - Variação da razão cíclica complementar. 
3.6.1 - CORRENTE MÉD|A No MOSFET M1. 
A. Corrente média no MOSFE T M1 para um período de comutação. 
A Fig. 3.34 mostra a forma de onda da corrente no MOSFET M1 para um período de 
comutação. Através desta figura pode-se determinar o valor da corrente média para um 
período de comutação. 
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Fig. 3.34 - Corrente no MOSFET M1 para um período de comutação. 
'-Im 
IMI” = D.I,.,,p 
` 
(3.63) 
B. - Corrente Média no MOSFE T M 1 para um ciclo de rede. 
O MOSFET M1 irá conduzir durante meio ciclo de rede. A razão cíclica variará 
durante este intervalo. A razão cíclica D(t) é definida por: 
D(t) = 1- Éll - sen(a›.t) (3.64) 
A corrente de entrada também variará durante o intervalo. 
Il.” (t) = I,.np.sen(a›.t) (3.65) 
Assim, a corrente média no MOSFET M1 para um ciclo de rede é definida pela 
expressao (3.66). 
I M, Me d = --- - _""-›- sen(a)1)) - (Imp .sen(ú›.t))da)t (3.66) 
Simplificando: 
1 4. - 
IM.. =¡-1°..-% ‹3.õr› 
Onde P¡n=P° para rendimento unitário. 
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3.6.2 - CORRENTE E¡=|cAz No MOSFET M1 
A. Corrente Eficaz no MOSFE T M1 para um período de comutação. 
Através da Fig. 3.34 determina-se a corrente eficaz em um período de comutação. 
1...... = 1... -«/5 
A 
‹3.68› 
B. Corrente Eficaz no MOSFE T M 1 para um ciclo de rede. 
A corrente eficaz no MOSFET M1 para um ciclo de rede fica definida por: 
IM1zf = f(Í.-f.¡,.s€n((‹)t))z -{1- -ííl -sen(a¡lV`)Jda)t (359) 
«/š s V... 
IMI!! :Ê-'Imp' 3“;'T: 
3.6.3 - CQRRENTE MÉD|A No Diooo D1 
A. Corrente Média no Diodo D1 para um período de rede. 
O diodo D1 irá conduzir durante meio período de rede a corrente de entrada. Assim, a 
corrente média para meio período de rede é definida por:
1 
IDIMM =š fImp.sen(a›t)dc0t (3.71) 
[in 
10%, = -ii (3.72) 
7¿' 
3.6.4 - CORRENTE MÉD|A No Diooo D4
~ A. Corrente Média no Diodo D4 para um período de comutaçao 
Conforme a Fig. 3.34, a corrente média no diodo D4 para um período de comutação é 
definida por: ' 
JDM = (1- D).1,.np (3.73) 
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B. Corrente Média no Diodo D4 para um ciclo de rede 
A corrente média no diodo D4 para um ciclo de rede é definida por: 
' 1 `/in 
ID4Med = Z; I -V5 
- sen(a)t) -Imp -sen(a)t)da)t (3.74) 
1 -1--K -1 (3 75) D4Med _ 4 V inp ' 
No entanto: 
`/in 'Iin 
Po :Vala :fii 
Substituindo (3.76) em (3.75):
Í 
Íz›4Mzà Z _; (3-77) 
3.7 - PROCEDIMENTO DE PROJETO
V 
Um procedimento de projeto do retificador monofásico com reduzidas perdas de 
condução é detalhado nesta seção. Será descrito o procedimento para a parte de 
potência bem como para a parte de controle. 
3.7.1 - EsPEc||=|cAçõEs 
Para a construção de um protótipo experimental, as seguintes especificações devem, 
a priori, ser fornecidasz. 
o Tensão de alimentação - V¡,-,ef 
ø Freqüência da tensão de alimentação - frade; 
o Tensão de saída CC - Vo; 
o Máxima ondulação da tensão de saída - VOCA; 
ø Máxima ondulação da corrente de entrada - AI -- ' ínmzx 1 
o Freqüência de comutação - fs; 
o Potência de saída - P0; 
o 11 - rendimento esperado (previsão conservadora). 
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3.7.2 - PRo.1E'ro DA PARTE DE PoTÊNc|A 
A. Determinação da corrente de entrada 
A corrente eficaz de entrada é determinada pela expressão: 
P0 IM z :IT ' irigf 
A corrente de pico de entrada é determinada pela expressao: 
1,.” z «/5.1,”
_ 
B. Determinação de ,B e da indutância de entrada L¡,, 
(3.78) 
(3.79) 
A partir da expressão (3.4) se obtém o valor de B. Caso o valor de [3 seja menor do 
que 2, o valor máximo normalizado da ondulação da corrente de entrada será 
Az' - 5 inmax -I (3.80) 
Caso o valor de B seja maior do que 2, o valor máximo normalizado da ondulação da 
corrente de entrada será : 
K.;,....=1-l 
ff
~ 
(3.81) 
Com o valor de Aim um e a partir da expressao (3.10), se obtém o valor de L¡n: 
Alin VP 
Li" __: +12; _
Alinmzx ƒs 
B. Determinação da capacitância de saída C0 
‹3.s2) 
A partir da expressao (3.28), pode-se determinar o valor da capacitância Co para que 
se atenda o máximo valor de ondulação da tensão de carga. 
C _ Po _ P0 “ 
2.w.V,, -Vw, 4.zz.ƒ,e,,e.V,, -VM (3.83) 
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3.7.3 - PRoJETo Dos REGu|.ADonEs 
A. Regulador de Corrente 
O compensador de corrente mais utilizado [32,33,35,36] é um integrador com uma 
rede de avanço/atraso de fase (um zero e dois pólos), mostrado na Fig. 3.35. 
C1 
R3 C2 
R2 
`*` v Han' R1 ›+ 
Iref 
|n¡(s)| 
I I 
I . I , 
fz fpz f 
Fig. 3.35 - Diagrama do compensador de dois pólos e um zero da malha de corrente.
~ A funçao de transferência deste regulador é definida por: 
_& (1+s/cuz) R"(s)` 
S `(1+.‹/wp) (384) 
Rim: -(1+s.R3.c1) (385) 
R3.C1.C2 S.R2.(C1+C2). 1+S.~ 
A freqüência dos pólos e do zero são definidas pelas expressões (3.86) a (3.88). 
ƒpl = 0 Hz (3.86) 
C +C 
fpz =í1_2___ (3_37) 2.7T.(R3.C1.C2)
1 z _-_ 3.88 fz 2fz.R3.c1 ‹ ) 
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Os seguintes critérios, já explanados anteriormente, devem ser obedecidos para o 
compensador de corrente: 
o pólo do compensador deverá estar situado na metade da freqüência de 
cruzamento; 
o zero do compensador deverá estar situado uma década abaixo do pólo; 
ø O ganho do integrador deverá ser ajustado para satisfazer o critério de 
freqüência de cruzamento de ganho. 
B. Regulador de Tensão 
O regulador de tensão deve apresentar uma característica de filtro passa-baixa, a fim 
de se evitar a ondulação de 120 Hz na saída do compensador. O regulador de tensão a 
ser utilizado é mostrado na Fig. 3.36. 
C3 
R7 
R4 
R6 
R5 Vc 
Vref 
Fig. 3.36 - Compensador de tensão. 
A função de transferência do compensador de tensão é definida pela expressão 
(3.89). 
R (s)=V°(s) =- * R5 - R7 (3.s9)V 
- V (S) R +R5 R _R O 4 lkfii)-(1+s.R7.c3) R4'|-R5 
Onde a freqüência do pólo é definida pela expressão (3.90).
1 = --- 3.90 fp 2.fl'.R7.C3 ( ) 
3.8 - EXEMPLO DE PROJETO 
3.8.1 - EsPEc|F|cAçoEs 
vo = 4oo v vmrms = 220 v iu-5°/., Po = 1eoo w 
fs = 77 kHz n=95% 
Almm =20% I mp AV°CA=2%.Vo 
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3.8.2 - PRoJE'ro Do C|Rcu|To DE Po'rÊNc|A 
A. Corrente de Entrada 
[in =__ÊL=16l=7,7A ef 
1;. V,-,, 0,95.220 
,in =i=;6<><2_=9,0A *fw ~f;.\/.mm 0,95.1s7 
Imp = «/§.1,.,,ef =10,9A 
Impw = «/§.1,.,,efm =12,7A 
B. lndutância de Entrada L¡n 
0,32.v,." _ 
Li” : ,, Z 
0,32 311 
3 :650/JH Almfs (0,2.10,9).70.10 
C. Capacitor de Armazenagem C0 
P0 1600 
ca = = = óó3;zF 
2.z.2.fm,e .V0 (Ava %.v,,) 240.zz.400.(0,02.400) 
D. Corrente Eficaz no MOSFE T M1 
A corrente eficaz no MOSFET M1 para um ciclo de rede pode ser determinada 
V. 
1M1ef=fi.1m . 3_§.i=fi.12,7. 3__8_.~=4,2A 
6 P fz vo ó \Í zz 400 
E. Corrente Média no diodo D1
T
1.-,. 12,7 IBM = _” = _ = 4,04A 
75 7! 
F. Corrente Média no diodo D4 
I 4 
1D4Mzz1 :'22 = 5 = 2A 
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(3.91) 
(3.92) 
(s.93) 
(3.94) 
(3.95) 
(3.96) 
(3.97) 
(3.9s) 
(3.99)
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3.9 - coNcLusÃo 
Neste capítulo foi apresentada a modelização do conversor elevador quando é 
empregada a técnica de controle por valores médios instantâneos da corrente de entrada. 
Uma análise completa sobre a variação da razão cíclica, ondulação da corrente de 
entrada e da ondulação da tensão de saída foi realizada. ' 
O estudo do controle por valores médios instantâneos da corrente del entrada foi 
realizado através da modelização do conversor pela técnica da chave PWM de Vorpérian. 
Aspectos importantes de estabilidade e do emprego do controlador de corrente adequado 
para a obtenção de corrente de entrada senoidal foram abordados. 
O circuito integrado UC 3854 foi apresentado, sendo feita uma descrição detalhada 
do seu funcionamento _e de sua pinagem. 
Um procedimento de projeto simplificado foi também apresentado. . 
A técnica de controle por valores médios instantâneos da corrente de entrada se 
mostra como uma das soluções mais atrativas para a obtenção de corrente de entrada 
senoidal em pré-reguladores para altas potências e também para baixas potências. 
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cAPíTuLo |v 
pf RET||=|cADon zvs-PWM co|v| REDuz|DAs PERDAS DE coNDuçAo E 
coNTRo|.E Pon vA|.onEs |v|Éo|os |NsTANTÃNEos DA coRRENTE 
DE ENTRADA 
4.1 - INTRODUÇAO ` 
Este capítulo apresenta o estudo e análise do retificador elevador com reduzidas 
perdas de condução, comutação ZVS e controle da corrente média instantânea de 
entrada com freqüência de modulação constante. 
O conversor a ser estudado, mostrado na Fig. 4.1, apresenta uma técnica de 
comutação suave juntamente com uma redução nas perdas de condução. A comutação 
suave é obtida através de uma célula auxiliar de comutação, que é acionada quando se 
deseja colocar em condução uma dos interruptores principais (M1,M2). As baixas perdas 
de condução são atingidas devido ao fato de se eliminar o retificador de entrada. Assim, 
durante qualquer instante de operação o conversor apresentará sempre dois 
semicondutores no caminho da corrente: dois diodos ou um diodo e um MOSFET, 
conforme a etapa de operação. 
__L Í D Ã ¢ D Ã C4 
L¡n 
3 J 3 4 J Da1Ã Da2 + 
__f'YY\ f'\ 
D” L, N nu 
Vin ° ° 
- 
- v c°"“' R3 ° Da4 
^ 
|>l 
D1 C1 D2 C2 “Ê M*-EÊ ““”l'E} 
Fig. 4.1 - Retificador ZVS com baixas perdas de condução. 
Este circuito pode ser dividido em duas partes. A primeira parte consiste em um 
conversor PWM elevador operando no modo de condução contínua com o controle da
~ corrente média da entrada. Esta seçao é composta por L¡n, M1, M2, D3, D4 e C0, 
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operando como dois conversores elevadores, cada um deles ativo durante meio-ciclo da 
tensão senoidal de entrada. 
A segunda seçao consiste de -umacélula de comutaçao do tipo ZVS, a qual assegura 
uma comutação suave de D3 para M1 e de D4 para M2. Esta célula é composta pelos 
diodos auxiliares Da1, Daz, Da3 e Da4, pelo indutor ressonante Lr, pelos capacitores 
ressonantes C3 e C4, por um auto-transformador e por um MOSFET auxiliar Ma, todos 
eles dimensionados para uma pequena potência quando comparados com a potência 
total processada pelo conversor. Os diodos parasitas (D‹|,D2) e as capacitâncias 
intrínsecas dos MOSFET's principais (M1,M2) também participam do processo de
~ com utaçao. 
O auto-transformador tem a função de emular uma fonte de tensão auxiliar, que será 
responsável pela extinção da corrente no MOSFET auxiliar Ma. 
4.2 - PR|NcíP|o DE o|=E|=:AçÃo
~ A análise do retificador ZVS com reduzidas perdas de conduçao pode ser dividida em 
duas partes. A primeira parte aborda o aspecto da comutação suave sobre os 
interruptores, enquanto que a segunda parte, já apresentada no Capítulo ll, mostra os 
modos de operação do conversor com reduzidas perdas de condução. 
4.2.1 - ANÁ|.|sE DA CoMuTAçÃo 
A comutação ZVS ocorrerá durante um curto inten/alo de tempo quando comparado 
~ z-› ~ com o período de comutaçao. Portanto, a comutaçao nao afetará significativamente a 
característica de saída do conversor elevador operando no modo de condução contínua. 
Do mesmo modo, durante a comutação, a tensão de entrada pode ser considerada 
constante. Assim, a corrente que circulará pela fonte de tensão de entrada e pelo indutor 
de entrada L¡,-, pode ser considerada constante. 
A fim de se analisar a comutação ZVS dos interruptores principais, assume-se que 
uma corrente positiva flui de V¡n para L¡n. Deste modo, o MOSFET M1 e o diodo D3 irão 
realizar a função boost e operar em conjunto com a célula auxiliar de comutação. O diodo
~ D4 permanecerá inativo. As quedas de tensao em M2 e seu diodo em anti-paralelo serão 
desprezadas. A tensão de saída Vo é considerada constante e sem ondulação, enquanto
~ que o auto-transformador provê a fonte de tensão requerida para a correta operaçao da 
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célula ZVS. Portanto, para a análise da comutaçao, a topologia pode ser simplificada 
como mostra a Fig. 4.2. 
”ã%”“%}“ 
Lin 
/ywn A M + D 3a 
Lr vo Vin 
Da4 V0 A 
D' 
J
T 
lÊ%%lÉ%% l W D1 C1 D2 C2 
M1 mz H 
Fig. 4.2 - Circuito equivalente do retificador ZVS para a comutação. 
1š Etapa (t°,t1) - Etapa de transferência de energia 
Durante esta etapa, mostrada na Fig. 4.3, existe a transferência de energia da fonte 
de entrada para a carga. A célula ressonante encontra-se em seu estado estacionário. 
nz cz 04% C4 
Lin 
f\ 
+ DDI3 a 
Lr 
Vin Q V° 
_ Da4 Vo 
_ › n 
I- l- i» le i »~« D1 c1 D2 cz 
M1 M2
_ 
Fig. 4.3 - Etapa de transferência de energia. 
As equações que descrevem esta etapa estão apresentadas abaixo. 
ÍLz'n = 10 
ÍLr(f) = 0 
VC1(Í) : Vo 
VC3 (t) = O 
cAPí'ru|.o iv 
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(4.2) 
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2ê Etapa (t1 ,t2) - Etapa linear ç 
A Fig. 4.4 apresenta a 2ê etapa de operação. A fim de que o MOSFET principal M1 
entre em condução sob tensão nula, o MOSFET Ma é colocado em condução com
~ comutaçao sob corrente nula. A corrente em Lr crescerá Iinearmente até atingir a corrente 
de entrada. A corrente em D3 diminuirá na mesma proporção em que a corrente l|_r 
aumentar. 
D3 C3 D~ C4 
Lin 
Da3 
Lr 
Vin ü . V° 
Da4 V0 
. 
H 
› n 
I- I- le i«~ l Ma D1 C1 D2 C2 
M1 M2 
Fig. 4.4 - Etapa linear. 
A corrente no indutor ressonante é descrita pela expressão (4.5) 
V0 -VO /n 
1L,<z› = _--_-z ‹4.5› 
LI' 
VC10) = V0 
VC3 (I) = 0 (4-7) 
Esta etapa termina quando I¡_r(t)=I|_¡,-,_ A duração desta etapa fica definida por: 
AÍ2 = 
Onde: 
z.1L. 
' =-l_'"- 4.9 oz 
Va 
‹ › 
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L z = 4.10 .z Cl+C3 ( )
1 W” 
3Ê Etapa (t2,t3) - Etapa ressonante 
No instante de tempo t=t2 a corrente através de Lf é igual à corrente de entrada. A 
corrente em D3 se anula e, conforme a Fig. 4.5, uma etapa ressonante envolvendo Lr, C3 
e C1 se inicia. O capacitor C1 começa a se descarregar de modo ressonante, enquanto 
que C3 se carrega complementarmente. 
D3 ¿ C3 D4~ C4 
Da3 
Lr 
Vin Q _ V° 
Da4 Vo 
› T 
1~ 1 M* D2'C2 
M1 
Lin 
Fig. 4.5 - Etapa ressonante.
~ A tensao no capacitor C1 e a corrente no indutor ressonante são descritas pelas 
expressões (4.12) e (4.13). 
vC1(z) = + vo - - ¢‹›s(w,, .z) (4.12) 
IL, (t) = Im + - LI - sen(a›0 .t) (4.13) a n 
Esta etapa terminará quando a tensao no capacitor C1 se anular. No final desta 
etapa a tensão reversa aplicada sobre o diodo D3 será igual a Vo.
_ 
A duração desta etapa é definida pela expressão (4.14). 
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At3 = -1--cos_1--1- (4.14) wo 1-n 
~ ~ Através da expressao (4.14), verifica se que para a tensao no interruptor principal se 
anular, a seguinte condição deve ser satisfeita: 
n 2 2 (4.15) 
A corrente no indutor ressonante no final desta etapa é dada por: 
IL, (13) = lb.” -{1+¿-¬/n.(n - 2)) (4.16) CZJL 
4š! Etapa (t3,t4) - Etapa linear 
Em t=t3 a tensão sobre C1 se torna nula e o diodo intrínseco do MOSFET M1 
começa a conduzir, como mostra a Fig. 4.6. Durante esta etapa já é possível colocar em 
condução M1 com comutação sob zero de tensão. A corrente em Lr começa a decrescer 
linearmente com uma tensão Vo/n aplicada em seus terminais. A expressão de l|_r é 
descrita em (4.17). 
D3 À C3 D4~ C4 
Lin 
Da3 
Lr 
vin Q V° 
Da4 Vo 
› 
II 
l lí l ^ W D1 C1 D2 C2 
M1 " M2 ' 
Fig. 4.6 - Etapa linear. 
IL,(t)=IL,.n-(1+l-¬ln.(n-2))-L-t (4.17) 
a.n n.L, 
VC. (1) = 0 (4.1a) 
Esta etapa termina quando a corrente no indutor ressonante se iguala à corrente de 
entrada. A duração desta etapa é descrita por: 
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At4 =w¿-¬ln.(n-2) (4.19) 
5Ê Etapa (t4,t5) - Etapa linear 
Quando a corrente em L,- se igualar à corrente de entrada l|_¡n, o MOSFET principal 
M1 começa a conduzir sob tensão e corrente nula. A corrente em M1 aumenta 
linearmente, na mesma proporção em que a corrente em Lr diminui. O circuito 
equivalente para esta etapa é mostrado na Fig. 4.7. A 
D3 ¿ C3 D~ C4 
Lin 
Da3
L Í' 
vin 6 1 V° 
DÉ4 vo 
› n 
1 ~ 1 Ma D2 C2 
M1 ~ 
Fig. 4.7 - Etapa linear. 
A corrente no indutor ressonante e a tensão no capacitor C1 são descritas pelas 
expressões (4.20) e (4.21).
V 
IL, (1) = Im -_”- -z (4.20) nL, 
vC,(z:) = 0 (4_.21) 
Esta etapa termina quando a corrente no indutor ressonante se anula e a corrente de 
entrada passa a circular totalmente pelo 'MOSFET M1. A duração desta etapa é dada 
pela expressão (4.22). - 
Azs z H (422) 
Ú) O
. 
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Gš Etapa (t5,t5) - Etapa de magnetização do indutor de entrada 
No instante t=t5 a corrente em Ma se extingue e este MOSFET é bloqueado sob 
corrente nula. A corrente de entrada flui por M1, acumulando energia no indutor de 
entrada L¡n. O circuito equivalente desta etapa é mostrado na Fig. 4.8. 
D3 A C3 D~ C4 
Lin 
z 
f\ 
I>| 
Da3 
Lr 
vin Q V° 
DG4 vo 
› n 
_l_
Ê na 4 ^ D2 C2 M1 
Fig. 4.8 - Etapa de magnetização de L¡n. 
1L,(z) = 0 (423) 
VC, (z) = o (4.24) 
A duração desta etapa (Atô) é determinada pelo circuito de controle. 
7š Etapa (t5,t7) - Etapa Linear 
Em t=t5 o MOSFET M1 é bloqueado. A capacitância parasita de M1 começa a 
carregar e C3 começa a descarregar de maneira linear com corrente constante l|_¡n, como 
mostra a Fig. 4.9. O capacitância C1 irá se carregar até que sua tensão atinja a tensão de 
~ ~ saída Vo, colocando entao o diodo D3 novamente em conduçao. 
vam ‹4.25› 
1 2 
cAPíTuLo |v
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No final desta etapa a tensão sobre o capacitor C1 se torna igual a VO A duraça 
As formas de onda teóricas para as etapas de comutação são mostradas na Fig 
4.1 0. 
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Lin 
D3 ¿ C3 D4~ C4 
'¬ 
Dl 
Da3 
Da4 
I- A . .`‹K_ oz cz Al 
M1 
Fig. 4.9 - Etapa linear. 
desta etapa fica então definida pela expressão (4.26). 
Vc1 ^ 
l 1 
/F 
' Lr vo 
Vo 
› n 
À Ma
1 
AÍ7 :Ú 
° 0 
V0¬ 
Vcal 
Vo l I 
}l~
›
Í 
I Lr 
I Lin 
.\ ›Í 
IDM1 
| Lin 
I 
I
l l/
~ _ 
ll, 
_'
›
Í 
Ve sm” 
If
›
Í 
Vc;sMaÀ :Ê ›Í 
fg 11 Í2t3`l4 Í5 1519 
Fig. 4.10 - Formas de onda relevantes.
›
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A razão cíclica do MOSFET M1 assim como do MOSFET M2 são definidas pelo 
circuito de correção do fator de potência. 
Cabe ressaltar que a tensão sobre todos os interruptores são grampeadas na tensão
~ de saída, sem nenhum estresse adicional de tensao e que a corrente de pico sobre o 
circuito auxiliar de comutação é menor do que o dobro da corrente de entrada. 
4.2.2 - CAnAcTERísT|cA DE SAÍDA 
Para efeito de análise, pode-se obter a característica de saída do conversor 
operando no modo CC-CC em condução contínua. No entanto, quando o conversor é 
empregado para a correção do fator de potência não operará no modo CC-CC, mas para 
cada período de comutação pode ser considerado como tal. 
Assumindo que a razão cíclica do conversor corresponde ao tempo em que os 
MOSFETs M1 ou M2 se encontram acionados, tem-se: 
D.Ts = Atz + Ar3 + Ar, + Azs + Ars (4.27)
~ Determina-se entao At1: 
Ar, = Ts - Az, - Ar, ~ Az4 - Ars - Aró - Ar, (4.28) 
Az, = Ts - D.Ts - Ar, (4.29) 
Ar, = T,.(1- D) 'Êã (4.3o) 
A fim de determinar a característica de saída do conversor assume-se que a potência 
de entrada é igual à potência de saída. 
Fin = P0 (4-31) 
No entanto, como considera-se a fonte de tensão auxiliar, a potência absorvida pela 
fonte auxiliar também fará parte da potência de saída. No circuito com auto-transformador 
esta energia será regenerada para a saída do conversor. Assim:
V 
`/in 'ILin : Vo 'Io + 'l l ILrmzd 
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A corrente média no indutor ressonante é dada por: 
1 I .,, mz 1 n-1 1 At +A: 
Ibmed =í¬:'{-IE--Atz +L IU” -í1+;~-rl_-sen(a›0t))dt+IL¡n -{1+;;-¬/n.(n-2))~-4:'-;¿} (4-33) 
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Assim: 
an + 2.,/n.(n - 2) + 1 (n - 2)a Í . . _ 1 1 
I,‹,med :i Lcos 1 + + (4.34) 
a›0.T5 2.(n -1) 1- n a 2 
Vo 1 m 
q :V-me (435) 
in ,0+_'1Lrmed 
fl 
A corrente média de saída é definida por: 
Ai, 
1 I in - 
10 z FS-{1L,.n.Ar, +-'à--Atz + 0IzC3(r)dr} (4.36) 
1 l 1 I . 1@=-- 1;.‹1-D›~_ +--1,”-‹›z~¿-i ‹4.3Y› 
TS a.a›,, 2 cu” .(11 - 1) amo 
1,, z 1,” -{(1- D)-% - (438) 
Portanto: 
¡0+l.¡L,med :1“n. (1_p)_i. l_fl_l.COS-1{¿_)_a¡n'(n_2) (4_3g) 
n “ 2.rr.f,, 2a n-1 n 1-n n 
- 1'-f" - 1 (4.4o› q_ _ 
1 
1 fs 3 a.n 1 _c0S_¡ _ 1/fl-(fl 
_ 2) 
n-1 n 1-ri n 
10 + _ ' Lrme 1 _ D - í - - n d {( ) 2.rr.fo {2a 
A Fig. 4.11 apresenta a característica de saída do conversor em função de ot, tendo 
D como parâmetro e para uma relação de freqüência (fs/fo) igual a 0,05 e para uma 
relação de transformação igual a 3. Em tracejado é apresentada a característica de saída 
do conversor elevador convencional em condução contínua. 
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6q 
5z - . . ¬ . . . . . - . ~ z ¬ z z . - 4 › . . , . - - - - . - ~ ~ z- 
4.v - - - - - - - - F - - - - - V ¬ ~ z - ‹ - - - - - - - - ›- 
3 - - - - f r r r - - › - - - - ~ ~ ~ ~ -~_D=o,7 
Í 
D=0,6 
”/if 
2. --.__`_ _____ D=0,5 
.:"":Â:ÍÍ:ÂÍÂ:Â:::Â' °=°=4 
___- ¬ __»-,__,_› _ _ _ _ __J _ _ _ _ __s _ _ . _ _.¶D=0,3 
` ` 
` ' ` D=0,2 
o 0,5 1 1.5 2 2,5 3
1 
ot 
Fig. 4.11 - Característica de saída do conversor para fs/fO=0,O5. 
A Fig. 4.12 apresenta a característica de saída do conversor em função de ot, tendo 
D como parâmetro e para uma relação de freqüência (fs/fo) igual a 0,025 e para uma 
relação de transformação igual a 3. Em tracejado é apresentada a característica de saída 
do conversor elevador convencional em condução contí nua. 
4. _ _ _ _ _ . . . . . _ _ _ . . . . . ..L . . _ . . ‹ . . __ 
3,5"' ' ' ' ' ' ' ' ' ' ' ' ^ ^ > ' * ' ' ' ^ ' ' * ' ' "' 
_ _ _ _ _ . _ . _ . _ . _ _ _ _ _ _ _ _ . _ _ . ¬ _ _ _ . _ _ T _ . _ _ _ _ _ 
I 
z D=o.1 
3 . _ _ _ 
/Í/ 
2,5 -------- aa» ------¬ - ----------~-------- 
' - D=0.6 
2o n=o.s 
“__ 
1 
fi'--_* _ - - ' ' ' ` ‹ ' ' ` ' ' 'Í"“v“4D=0_4 
ç ç ç 
4 
-'D=0.3 
« < * ^ * * ' ' ' ' ' '¬ ' ' ' ' "¬' ° - ' - - " D=o.2 
O 0,5 1 1,5 2 2,5 3 
1,5' /Ê/
1 
(X 
Fig. 4.12 - Característica de saída do conversor para fs/f0=0,025. 
Verifica-se através dos ábacos das Figs. 4.11 e 4.12, que a característica de saída 
do conversor é modificada em relação ao boost convencional. Isto se deve ao fato de que 
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um aumento na tensão de saída quando comparado com o conversor boost 
convencional. Para se evitar que a característica de saída deste conversor seja bastante 
diferente do boost convencional, trabalha-se com valores de ot pequenos e com uma 
freqüência de ressonância bem maior do que a freqüência de comutação. 
4.3 - i_|M|'rAçÃo DA coMu1'AçÃo zvs 
4.3.1 - RELAÇÃO Do AuTo-TnANsr=oRMADoR 
..- Como já foi visto anteriormente, a fim de se obter uma comutaçao ZVS, a seguinte 
condição deve ser satisfeita: 
n z 2 (4.41) 
Onde: 
n - relação de transformação 
4.3.2 - TEMPO DE CoNDuçÃo no INTERRUPTOR Aux|L|An 
O tempo de condução do interruptor auxiliar é definido pela expressão (4.42). 
Ato” = Atz + At3 + At4 + At5 = 2 + cos"1+ 1/n. (n - 2) + a.n (4.42) w O n - 1 1- n 
Entretanto, o máximo tempo de condução do interruptor auxiliar deve ser respeitado. 
Este tempo deve ser menor do que o tempo de condução mínimo do interruptor principal, 
~ ~ que é funçao da sua razao cíclica mínima. 
. Vz.. ArsDl=-1-- 1-_” (4.43) 
fS fS V0 
Onde: 
Dm¡n - Razão cíclica mínima do interruptor principal, imposta pelo circuito de 
controle. 
V¡np - Tensão de pico de entrada . 
fs -freqüência de comutaçao 
cAPí'rui.o iv
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4.4 - Es'rnATÉc|A DE coN1'no|.E 
A técnica de controle a ser utilizada para se obter elevado fator de potência se baseia 
no controle da corrente média instantânea de entrada do conversor em condução 
contínua e operando em freqüência constante. O estudo desta técnica foi abordado no 
Capítulo Ill. 
A inclusão da célula de comutação implicará na adição de um circuito monoestável 
para gerar o pulso de comando para o interruptor auxiliar na subida do pulso de comando 
dos interruptores principais. No entanto, os interruptores principais só entrarão em 
condução após a tensão sobre elas se tornar nula, graças ao princípio do tiristor-dual 
[11]. O diagrama de blocos incluindo a célula de comutação e as principais funções do 
circuito integrado UC3854 é mostrado na Fig. 4.13.
l 
4' 
D3 Cs 04 C4 
L." DQ1 Del 
/¬fY\ 
D” 
L; N nu V 
v'" . . |:| Vu 
2 R, 
0:4 co 
3 9 
-I 
D1 C1 
_| 
'52 °2 
_* 
M1 M2 Ma '
, 
T1 a PI MOSFET 
P/ cmcurros os oommoo Me 
nos mosrsrz 
_D¡_ M,.M, 
Em 
REGULADOR 
El->
_
A 
Â-9 H EGULADOR 
nuno C ¢ TE NSAO + ummàixà
T VM 
Fig. 4.13 - Diagrama de blocos incluindo a célula de comutação. 
4.5 - ESFORÇOS NOS COMPONENTES 
Para efeito de simplificação, serão utilizadas as expressões de corrente eficaz e 
média nos semicondutores sem se considerar a célula de comutação, já abordadas no 
Capítulo Ill. As correntes eficazes e médias nos semicondutores da célula de comutação
~ sao pequenas. 
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4.6 - PROCEDIMENTO DE PROJETO 
O Procedimento de projeto é bastante semelhante ao abordado no.Capítulo III 
Acrescenta-se apenas o procedimento de projeto da célula de comutação. 
4.6.1 - EsPEc||=|cAçoEs DE PROJETO 
o Tensão de alimentação - V¡nef 
o Freqüência da tensão de alimentação - frede; 
o Tensão de saída CC - V0; 
o Máxima ondulação da tensão de saída - VOCA; 
o Máxima ondulação da corrente de entrada - Almm; 
o Freqüência de comutação- fs; 
o Freqüência de ressonância do circuito auxiliar de comutação - fr; 
o Potência de saída - Po; 
o 11 - rendimento esperado (previsão consen/adora). 
o n - relaçao de transformação do auto-transformador 
o K0 -fator de sobrepasso da corrente no indutor ressonante 
4.6.2 - PROJETO DA PARTE DE POTÊNCIA 
A. - Determinação da corrente de entrada 
A corrente eficaz de entrada é determinada pela expressão:
P 
I - = --°- 4.44 m ef Ú' Vin ( ) 
A corrente de pico de entrada é determinada pela expressão: 
1 ~ «E 1 (4.45) irlp _ ' íilgf 
.-‹ 
B. Determinaçao da Indutância de Entrada L¡,~,. 
O procedimento de cálculo da indutância de entrada é idêntico ao apresentado no 
Capítulo Ill. Assim:
ç 
A . V.-.. 
Li" = lflmi' (4_46) 
Aiinmax fs 
cAPíTu|.o |v
74 
C. Capacitor de Armazenagem C0 
Idem para o cálculo de Co : 
C P0 P0 ° 
2.w..v,, -VM 4.zz.f,e,,e.Vo -VM 
D. Determinação dos parâmetros ressonantes. 
Os parâmetros ressonantes sao definidos pelas expressoesz 
C, =c1+c2=
V L,=a ° ' 
2fz.ƒ,.1,.,,p 
2.7r.f, .a.V0 
Onde: 
oz
a
K 
Iínp n_ 
ILTP __II'7lp n 
_n-1 1 
H (K.--_1) 
:ILrp 
í 
líllp 
I|_rp - Corrente de pico do indutor ressonante 
Imp - Corrente de pico de entrada 
4.7 - PROJETO DO CONVERSOR 
4.7.1 EsPEc||=|cAçoEs 
V0 = 400 V 
fs = kHz 
vmef = 220 v 115% Po =1ôoo W 
f,= 3,13 Mi-iz n=95°/O 
A||_inrnaX°/0=20cy0 AVO%=2% fs/fo=0,025 
i`1=3 K¡=1,5 
(4.47) 
(4.4s) 
(4.49) 
(4.5o) 
(451) 
(4.52) 
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4 7 2 CORRENTE DE ENTRADA 
m =--=__=77A nv” 09 220 
m =í=-_-=9OA max UV” 09 87 
=«/2 mf =109A 
mm z 2 Mm =12 7,4 
4 7 3 INDuTANc|A DE ENTRADA L¡N 
_ 032V.,.,, _ 032311 _650/JH 
Lmmf (02109)70103 
4 7 4 CAPAcrroR DE ARMAZENAGEM CQ 
= 2 1600 : 663” 
2 z2 fmde v0(Av % V ) 240fz400 (0 02400) 
4 7 5 PARAMETROS RESSONANTES 
=_`- -_-z- _-=13333 
= =1333 4 6 =25;zH 2zzf01 2z31310109 
C 4-C2: mp : 06 : 2fifoaV 2rr31310 1333400 
4 7 6 CDRRENTE E|=|cAz No MOSFET M1 
A corrente efrcaz no MOSFET M1 para um c|cIo de rede pode ser determmada 
8 m 8 311085 
I -_ --i=_ 11-- =42A 
fr V 0 Mlef 
_ mpT
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(4.53) 
(4.54) 
(4.55) 
(4.5ô) 
(457) 
(4.5s) 
(4.59) 
(4.ô0) 
(4.ô1) 
(4.ô2)
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4.7.7 - CQRRENTE MÉD|A No mono D1 
1... 12,7 lmmd = _” = _ = 4,o4A (4.63) 
72' fl' 
4.7.8 - CoRnENTE MÉo|A No mono D4 
I 4 
ID4Med=Êo'=-2'"=2A 
4.8 - RESULTADOS EXPERIMENTAIS
~ Com o objetivo de se verificar experimentalmente o princípio de operaçao e a análise 
teórica, um protótipo de 1.6 kW, operando em 77 kHz foi implementado. Este protótipo 
_. apresenta comutaçao ZVS e elevado fator de potência de entrada. 
Tal conversor, apresentado em' [32] e [33] possui- o diagrama de potência do protótipo 
implementado mostrado na Fig. 4.14. A especificação dos componentes é a que segue: 
ó M1, M2, Ma - APT 5025 
o D3, D4, Da-|-Da4 - MUR85O 
0 C3, C4 - 1nF/630 V (polipropileno) 
ø Co - 680 |.iF
V 
0 L¡n - 650 pH - 65 espiras (2x15 AWG) - núcleo EE-65/26 (Thornton IP6) 
ø Lr - 2 pH - 7 espiras (5x24 AWG) bobina de »ar(enrolado em carretel do núcleo EE-25) 
o Auto-Transformador: núcleo EE-42/15 (Thornton IP6) 
N=20 espiras, nN=60 espiras ' ' 
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°aÃiL C3 MÃ1' C4 
L¡n J LI DMÃ Da2 
f`Y`Y\ 
› 
f\ 
Das 
1., N nN 
Vin ° ° Ill êv co Ro ° Da4 
f~ w 
M11.::§ 121: wa: 
D1 C1 D2 C2 . 
Fig. 4.14 - Diagrama de potência do conversor implementado. 
A Fig. 4.15 apresenta o diagrama do circuito de controle implementado. 
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Fig. 4.15- Circuito de controle do conversor implementado. 
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A tensão de entrada e a corrente de entrada para o protótipo operando em 1,6 kW 
são mostradas na Fig. 4.16. A tensão de entrada apresenta uma pequena distorção. 
Portanto, a corrente de entrada apresentará também uma pequena distorção. A taxa de 
distorção da tensão de entrada é de 3,1%. A corrente de entrada apresenta uma TDH de 
3,9%, o que resulta num fator de potência de 0,999. Verifica-se também que a distorção 
introduzida pelo controle é de 2,36%. 
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V¡n (V) 320 _ , . _ 223 |¡n(A) 
Ívin
' 
240 _ . . . . z. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 
160-... . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . ..-1 
so-.. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .. _ 
0-- › - F ~ - - r - › - f f f ¬ f - « r » - › r - f f r - - - r - - f › -f - 
-80 _ _ _ _ , _ _ _ _ _ _ _ . _ _ . . . _ . _ _ . _ _ _ _ _ _ _ _ 
-160 _ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . _-1 
-240 _ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . _-1 
1 1 1 
-32° ¬ ; L ; L 
0,0 4,0 8,0 12,0 16,0 
Tempo (ms) 
Fig. 4.16 - Tensão e corrente de entrada. 
A comutação do MOSFET principai M1 é mostrada na Fig. 4.17. Pode-se verificar a 
comutação sob zero de tensão (ZVS). 
26,0 
7,1 
1,4 
5,7
O 
-5,7 
1,4 
7,1 
22,8 
VDSM1(V) 480 _ . . . - 19,2 |DM1‹A) 
400....'....' . . . - - - - - . - - - . . . . . . . . . . . . . . . . .- 
Vos ' M1 - 
--16 
32°---~ ~ - - - - - - - - - - - ~ - - - - - - ~ - - - - - - - - ---12,8 
240-.. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .._9,6 
.ID . 160-.. . - . . . . ¬ . - - . . . . . . .._5,4 
ao-.. . . . . . . . . . . . . . . . .._3,2 
0 . . . . . . . . . . . .. 
. 1 
-o 
-ao . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . ..--3,2 
-160 _ Í.. Í 
Tempo (u s) 
Fig. 4.17 - Comutação no MOSFET principal M1. 
1 1 |" '6|4 
0 5,0 10,0 
O detalhe de comutação no MOSFET auxiliar Ma é mostrado na Fig. 4.18, onde se 
verifica a comutação sob zero de corrente (ZCS). 
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V V _ _ ÍD (A) DSMa( ) 420 vos Z 15,3 Ma 
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Tempo ( us) 
Fig. 4.18 - Comutação no MOSFET auxiliar Ma. 
As correntes que circulam através do indutor ressonante Lr e através do diodo D3 
são mostradas na Fig. 4.19. Verifica-se que existe um caminho alternativo para a corrente 
de saída durante o estágio de desmagnetização (D3 ou D4 conduzindo). O percentual da 
corrente de saída circulando por este caminho alternativo depende do valor da indutância 
ressonante. Entretanto, esta corrente é desprezível e decresce para aproximadamente 
zero antes de o MOSFET auxiliar Ma ser habilitado a conduzir. 
I"'(A)20 
. . . . . . . . . 
35'°3‹^) 
15 - - - . . _ . . . . . . . . . . . . - _ - . z A ¬ -z-ao
| 
1o---L - . ¬ . z z - - - - - - A -Í - - - . - - - - _-25 
5-_-.-.., . . . . . - - - - - - - - - .....,›-2o 
5 
` ` ' ` ` ` ` ` ` - 
. . . . 
i i | |\D3| i | | |
5 
-15 
Í 
Í~-Í---0 
-zn I | 1 i i i | | | .5 
0,0 2,0 4,0 6,0 8,0 10,0 12,0 14,0 16,0 18,0 20,0 
Tempo(p.s) 
Fig. 4.19 - Detalhe de um período de operação do indutor ressonante L, e do diodo D3. 
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A curva de rendimento é apresentada na Fig. 4.20. O rendimento obtido para plena 
carga é bastante elevado (97,8%). 
100 _ _, 
90 
so---~-í›----.- 
70 _._... .......................................................... _ _ 
õo . 
n‹%› 50 -- - » - ~ » - - - - - - - - - - 
40 ...__ ............................................................. ___ _ 
30 ..._._ ....... ___ _ *_ _ .................................................. _. 
2o--- 
_ 
- › - - - 
10 ...__ _______ ___.._______¡___.___ _.___.._____-_._..______ _______'._._.__.___ 
' 0 ¬ I I _ I I 
0 400 800 1200 1600 
P0(W) 
Fig. 4.20 - Rendimento do retificador. 
Este alto rendimento é alcançado devido a três importantes fatores: 
o à comutação sem perdas; 
o existem sempre dois semicondutores no fluxo de corrente, ao invés de três 
semicondutores nos conversores clássicos. 
o as perdas de condução nos MOSFETs principais são reduzidas se a sua 
tensão de comando (tensão gate-source) se encontra em nível alto quando 
a corrente está circulando de source para -drain. 
.- Esta última afirmaçao é evidenciada na Fig. 4.21. Quando a corrente está circulando 
de source para drain e a tensão de comando está em nível alto, a queda de tensão sobre 
o MOSFET (VDS) é reduzida de 0,7 para O,1V, diminuindo, portanto, as perdas em 
condução durante este intervalo. 
V|)5(3i8 
_ 
. . . . . . . 
O ID‹A) 
0,6-.._'_.L__'__:__'__L_.'__:__'__.0,5 
. . . . .|D. . . . °s4~'1|o 
0,2 __l__'___l_._l._.'__'_..l__L__'__.1'5 
01° '_ _ _. _ ._ _ _._ _ ._ _ _ _ _ ._ _ _._ _ ._ _ _._ _ '2.° 
. VDS. 
-0,2 -- - - -' - '- - - - - - - - - - - z _ _ -2,5 
-0.4 _ . - - - - - › z _ - - - - - -3,0 
'ore ' ' _ _ L _ _ _ _ L _ _ ' _ _ '3|5 
-0.8 ' ' 
1 
` ` .+0 
0 20,0 40,0 
Tempo (u s)
V 
Fig. 4.21 - Redução da tensão drain-source quando o MOSFET está ativo. 
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4.9 - coNcLusÃo 
O retificador apresentado torna-se uma alternativa para o aumento do rendimento em 
retificadores de alto fator de potência. Este elevado rendimento é alcançado através da 
eliminação das perdas de comutação e pela redução das perdas de condução. Este 
aumento do rendimento leva a uma diminuição do volume do conversor e a uma redução 
no tamanho do dissipador. 
Outras características deste conversor incluem: 
H 
o Controle PWM à freqüência constante; 
o Os semicondutores não são submetidos a esforços adicionais de tensão, 
estando todos eles limitados à tensão de saída; 
o Comutação ZVS dos MOSFETs principais e comutação ZCS do interruptor 
auxiliar.
¬ 
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cAPíTuLo v 
~ RETIFICADOR MONOFÁSICO COM REDUZIDAS PERDAS DE 
na pu CONDUÇAO EMPREGANDO SENSORES RESISTIVOS DE TENSAO E DE 
.CORRENTE 
5.1 - |N1'noDuçÃo 
Este capítulo apresenta o estudo de uma variação topológica do retificador
~ monofásico de reduzidas perdas de conduçao mostrado até o momento. 
É feito um estudo das principais características e vantagens deste retificador, além de 
ser apresentada uma metodologia de projeto e resultados experimentais em um protótipo 
de 1600 W operando em condução contínua com o controle por valores médios 
instantâneos da corrente de entrada. ~ 
5.2 - 'roPo|.oc|A PnoPos1'A 
O principal problema do retificador apresentado no Capítulo IV consistia na 
necessidade de isolamento e retificação dos sinais de corrente sensorada e de amostra 
da tensão da rede para que todos os sinais ficassem referenciados ao terminal negativo 
do capacitor de saída. O retificador a ser estudado neste Capítulo não necessita de 
.- isolamento dos sinais, simplificando o projeto e implementaçao de um protótipo. 
A Fig. 5.1 apresenta o retificador proposto. Este retificador, já mostrado no Capítulo ll, 
é obtido através da síntese de dois conversores elevadores com o capacitor de saída e a 
carga em comum: o primeiro formado por V¡n, L¡n1, D1, T1 e D3; e o segundo formado 
por V¡n, L¡n2, D2, T2 e D4. - 
Para o semi-ciclo positivo da senóide de entrada o primeiro conversor elevador estará 
operando enquanto que para o semi-ciclo negativo, o segundo. 
Verifica-se a total simetria deste conversor para os dois semi-ciclos, o que não ocorre 
nos retificadores estudados até o momento. 
Este retificador ainda -apresentará reduzidas perdas de condução, uma vez que 
apenas dois semicondutores estarão no fluxo da corrente de entrada a qualquer instante. 
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Vin 
. L . L "'12 _ + |n1 
'Lin-| 
4 A D4 
Fig. 5.1 Retificador elevador genérico. 
5.2 - ETAPAS DE oPEnAçÃo 
As etapas de operação deste conversor são bastante simples e idênticas ao 
conversor elevador clássico. Serão mostradas as etapas de operação para um dos semi- 
ciclos da tensão de entrada. As etapas para o outro semi-ciclo são idênticas, porém 
operando o segundo conversor. 
A freqüência de comutação de T1 e T2 é muito maior do que a freqüência da senóide 
da rede. Assim, assume-se, para efeito de simplificação, que a tensão de entrada é
~ constante durante um período de comutaçao. 
Vin>0 
1É! Etapa - Etapa de Magnetização de L¡¡,1 
Durante esta etapa, mostrada na Fig. 5.2, o interruptor T1 é colocado em condução. A 
corrente no indutor L¡n1 cresce linearmente. 
D2 A 
Vin 
_ ._ . L. 
_ 
Rom 
'Lin-| 
4 D4 
Fig. 5.2 - Etapa de magnetização de L¡n1. 
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O interruptor T2 poderá ser comandado com a mesma ordem de comando de T1. No 
entanto, durante este semi-ciclo, devido à polaridade da fonte de entrada, ele não 
conduzirá a corrente. 
22 Etapa - Etapa de Transferência de Energia 
No início desta etapa, mostrada na Fig. 5.3, o interruptor T1 é bloqueado. O diodo D1 
entrará em condução e se dará uma etapa de transferência de energia da entrada para a 
Vin L in 2 _ + 
L im 
C) R0 ~m 
I l-in1 
Fig. 5.2 - Etapa de transferência de energia. 
carga. 
A Fig. 5.3 mostra as correntes nos indutores L¡n1 e L¡n2, quando é aplicada a técnica 
de correção do fator de potência por valores médios instantâneos. Pode-se observar que 
cada conversor elevador opera em apenas um semi-ciclo. A composição destas duas 
correntes resultará na corrente de entrada senoidal. 
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Fig. 5.3 - (a) Corrente no indutor L¡n1; (b) Corrente no indutor L¡n2 
Como já havia sido afirmado, verifica-se através das etapas descritas acima que 
apenas dois semicondutores estarão no fluxo da corrente de entrada. Tem-se, portanto, 
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um semicondutor a menos em condução quando comparado com as topologias de 
correção do fator de potência clássicas (retificador+conversor elevador). _ 
Nesta topologia a corrente que circula pelos indutores é unidirecional, apresentando, 
portanto, valor médio. . 
5.3 - Es'rnATÉe|A DE coN1'RoLE 
As técnicas de controle aplicadas a correção do fator de potência poderão ser usadas 
... sem restriçoes neste retificador. 
Neste capítulo será utilizada a técnica de controle por valores médios instantâneos da 
corrente de entrada, descrita e aplicada nos Capítulos Ill e IV, respectivamente. 
A principal dificuldade na utilização dos retificadores com reduzidas perdas de 
condução em técnicas ativas de correção do fator de potência é a necessidade de se ter 
um sensor de corrente isolado, como por exemplo um sensor de efeito Hall. Deve-se 
utilizar sensores isolados seguidos de uma retificação, para que se possa, de alguma 
forma, continuar a ter a referência de todo o circuito de controle e comando no terminal 
negativo do capacitor de saída e permitir, portanto, o uso de circuitos integrados 
comerciais, como o UC3854. 
5.3.1 - SENson DE CQRRENTE 
No entanto, com o retificador genérico apresentado neste Capítulo, pode-se contornar 
esse problema e empregar sensores resistivos.
~ A Fig. 5.4 apresenta uma soluçao bastante eficiente para se realizar o sensoramento 
da corrente de entrada sem a necessidade de isolamento e preservando a referência de 
todo o circuito no terminal negativo do capacitor de saída. 
D2 E D1 
Vin 
Linz Lin1 ® ~¬^ =‹=z âfizz 
T2 
D3 D4 % T1 
IÍIIT Rsh 
_.. _ i_._|í 
z ¬r 
Fig. 5.4 - Utilização de sensor resistivo de corrente ao retificador proposto. 
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O sensor resistivo Fish colocado na posição mostrada na Fig. 5.4 irá sensorar a 
corrente de entrada l¡n, uma vez que durante um semi-ciclo o diodo D3 conduzirá a 
corrente de entrada e durante o outro semi-ciclo o diodo D4 o fará. Será possível, 
~ ~ 
portanto, se obter a informaçao sobre a corrente de entrada através da queda de tensao 
sobre Fish. 
A partir da colocação de Rsh. Obsen/a-se que este tipo de sensoramento é mais 
_. apropriado para interruptores unidirecionais em corrente, ou seja interruptores que nao 
apresentam um diodo em anti-paralelo. Os MOSFETs não são aconselhados para a 
_. 
utilizaçao nesta topologia, pois uma parcela da corrente de entrada l¡n poderá circular 
pelos diodos em anti-paralelo dos MOSFETs, fazendo com que a corrente no sensor 
resistivo não seja mais a totalidade da corrente de entrada. A Fig. 5.5 ilustra este 
problema.
V 
v-
ç Linz m Lin1 ê Ro 
-I 
¿ A D4 
_| 
,A 
M2 ' M1 
Rsn É 9 
|2 'in 
Fig. 5.5 - Dificuldade de utilização de Rsh com MOSFETs. 
A utilização de lGBTs com este conversor é bastante apropriada, uma vez que estes 
interruptores sao unidirecionais em corrente. Além disto, pode-se alcançar potências mais 
elevadas do que com a utilização de MOSFETs. 
5.3.2 - SENsoR DE TENSÃO 
O controle por valores médios instantâneos da corrente de entrada também necessita 
de uma amostra da tensão de entrada, a fim de que seja possível gerar uma referência de 
corrente em fase com a tensão de entrada e também para permitir o controle frente a 
~ ~ variaçoes da tensao eficaz de entrada. 
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Os retificadores de reduzidas perdas de condução apresentados nos capítulos 
anteriores necessitam de isolamento para se obter esta amostra da tensão da entrada. 
Além disso, para possibilitar o uso de circuitos integrados da linha do UC3854, é 
necessário, ainda, retificar o sinal. 
Com o retificador apresentado neste capítulo é possível também contornar este 
problema. A simples inclusão de dois diodos de sinal e de um resistor de elevado valor 
permite obter com simplicidade uma amostra da tensão de entrada. 
A Fig. 5.6 apresenta a solução para se obter a amostra da tensão de entrada 
retificada com a referência no terminal negativo do capacitor de saída. Com a inclusão de 
dois diodos de sinal (DS1, Dsg) que suportem o pico da tensão de entrada e de um 
resistor Ra, se terá a amostra da tensão de entrada retificada sobre o resistor Ra. 
^ D2 ^ D1 
Vin L inz L ¡fl1 m °° ê R° › { 
'I' 
VRa Ra L _ À 
Fig. 5.6 - Utilização de sensor resistivo para obtenção da amostra da tensão de entrada. 
Assim, com a topologia apresentada neste capítulo, consegue-se resolver os 
problemas dos sensores de tensão e de corrente de entrada que existiam nos 
retificadores de reduzidas perdas de condução apresentados nos capítulos anteriores. 
A Fig. 5.7 mostra a aplicação do retificador de reduzidas perdas de condução 
genérico à técnica de correção do fator de potência pelo controle dos valores médios 
instantâneos da corrente de entrada. 
O circuito de controle e comando é presen/ado em relação ao retificador de alto fator 
de potência clássico (retificador+conversor elevador) e ao retificador de reduzidas perdas 
de condução apresentado anteriormente. 
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Fig. 5.7 - Aplicação do controle por valores médios instantâneos. 
A metodologia de projeto do controle é idêntica à apresentada no Capítulo Ill. 
5.4 - ESFORÇOS NOS COMPONENTES 
O procedimento para determinação dos esforços nos componentes para o retificador 
apresentado neste capítulo é idêntico ao apresentado no Capítulo lll (Seção 3.6). Assim,
~ só serao apresentados os resultados finais para cada um dos valores de corrente eficaz e 
de corrente média. 
5.4.1 - CORRENTE MÉD|A No TRANs|sToR T1. 
A. Corrente média no Transistor T1 para um período de comutação. 
IM = D.1,.,,p (5.1) 
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B. - Corrente Média no Transistor T1 para um ciclo de rede. 
1 . - 
1...... =¡-1>z.~4_Ê7[-5 ‹5.2› 
Onde P¡n=P° para rendimento unitário. 
5.4.2 - CORRENTE E|=|cAz No TnANs|sToR T1 
A. Corrente Eficaz no Transistor T1 para um período de comutação. 
rms = 1,.,,p-JB 
~ 
(5.3› 
B. Corrente Eficaz no Transistor T1 para um ciclo de rede. 
V. 
1... =-`§~1..,, -,/3-É-%'“ ‹5.4› 
5.4.3 - CORRENTE MÉo|A No D|oDo D4 
A. Corrente Média no Diodo D4 para um período de rede. 
Iín 
ID4Mzd : Íp (5-5) 
5.4.4 - CORRENTE MÉDÍÁ NO DIÓDO 
A. Corrente Média no Diodo D1 para um período de comutação 
1% = (1 - D).1,,,p (5.6) 
B. Corrente Média no Diodo D1 para um ciclo de rede 
__I0 
ID1Med 2 
5.5 - PROCEDIMENTO DE PROJETO E EXEMPLO DE PROJETO 
O procedimento de projeto e o exemplo de projeto são idênticos a aqueles 
apresentados no Capítulo Ill. 
O único ponto a ressaltar é o projeto das indutâncias L¡n1 e L¡n2. Observa-se que 
cada um dos indutores deve satisfazer à restrição de ondulação máxima. O procedimento 
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de projeto de L¡n1 e L¡n2 será idêntico ao projeto de L¡n do Capítulo Ill. A diferença -será 
na construção física do indutor, uma vez que a corrente eficaz em cada um dos indutores 
é «/E vezes menor que a corrente eficaz de entrada e que cada indutor apresentará um 
nível CC de corrente. 
A utilização deste retificador com interruptores do tipo IGBT forçará a uma diminuição 
da freqüência de comutação quando comparado com o circuito utilizando MOSFETS.
' 
5.6 - RESULTADOS EXPERIMENTAIS 
_. Com o objetivo de se verificar experimentalmente o princípio de operaçao, um 
protótipo de 1.6 kW, operando em 25 kHz com lGBTs foi implementado.
V 
Tal conversor apresenta o diagrama de potência do protótipo implementado mostrado 
na Fig. 5.8. A especificação dos componentes é a que segue: 
~ . T1, T2 - APT 4oG|=1ool 
ó D1, D2, D3, D4 - MUR850 
0 DS1, DS2 - MUR45O 
- RS1, RS2 -1ooQ/1ow
H 
0 CS1 ,CS2 - 1nF/400V - Polipropileno 
o C0 - 470 |.LF 
o L¡n1 , L¡n2- 850 pH - 72 espiras (1x15 AWG) - núcleo EE-65/26 (Thornton lP6) 
. A . + 
ZSD2 ÃD1 
Vin
_ 
Í-in2 L¡n1 
1:1 Co 
É 
Ro V9 
n D 
|ea'r._,_|K 
3 4 |GBT1_|ñfl s1 
Ç 5;'-' 
A 
RSH C s1T 
Fig. 5.8 - Diagrama de potência do protótipo implementado. 
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O diagrama elétrico do circuito de comando é apresentado na Fig. 5.9. Foi utilizado o 
circuito integrado UC3854 para realizar o controle do fator de potência. 
Os diodos Dai e Da2 são os diodos auxiliares para se obter a referência de tensã 
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Fig. 5.9 - Diagrama de controle e comando do protótipo implementado. 
A Fig. 5.10 apresenta os resultados experimentais para a tensão e a corrente de 
entrada para uma potência de 1,6kW. 
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Tek Run. 2.50MS/s Hi Res ii-ari] 
¡ ¡ 
i z i - l 
l . l ‹ . 
;Í¡Í1Íf¡
t 
H' H' ' MS me - ‹ ' zooecieeõ 
Fig. 5.10 - Tensão e corrente de entrada do retificador 
Escalas : 100V/div , 5A/div. 
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Verifica-se nesta figura a presença de harmônicos de alta freqüência na corrente de 
entrada, que podem ser facilmente filtrados com um capacitor colocado nos terminais de 
entrada. A Fig. 5.11 apresenta a tensão e a corrente de entrada para uma potência de 
1,6kW com a colocaçao do filtro de entrada. 
Tek Run: 25.0k5/S Hi Res i_-ie ""l""l""l""|""""I""|""|"
I 
24. 
~
~ 
-"T'^1"¬."'."'¬'. ' ' ' * ^¬i"* 
_ . . . i . › . _ 
Cñi 10d V ` ` `Ôñ2 `lÚ"0`m` "lVl?.bUrnsJ`*l_`inè'x` ` ` '-102 V 20 Dec 1995 
1139235 
Fig. 5.11 - Tensão e corrente de entrada do retificador utilizando um pequeno capacitor de filtro. 
Escalas : 100V/div , 5A/div. 
A Fig. 5.12 apresenta as formas de onda de tensao e corrente no IGBT1. Verifica se 
através dos detalhes da comutação mostrados nas Figs. 5.13 e 5.14 que a comutação é 
dissipativa. 
Tek Run:10.OMS/S l-li Res fz-gta " l"'I""I""I""""|""|""l 
_ . . . . . . . . z . . . . _ _ _ 
_ _ . L . . ¡ . _ J _ _ _ z __ __ .¡..;.._ 
27 . _ _ _ . ._ 
II V 00' V .ps 2.' 2gDeC1gg5 
i1'44t37 
Fig. 5.12 - Tensão e corrente no IGBT1 
Escalas: 100V/div, 5A/div. 
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› 
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¡| Y |v V ng 'ml -CF ÚIII7 IFIÉ I 
Fig. 5.13 - Detalhe da entrada em condução do F¡9- 5-14 ' Detame d° bI°qUe¡° d° IGBTI 
IGBT1 Escalas: 100V/div, 5A/div. 
Escalas: 100V/div, 5A/div. 
A Fig. 5.15 apresenta a tensão e a corrente no diodo D1. Verifica-se o efeito da 
recuperação reversa do diodo, uma vez que não foi empregada técnica alguma de 
comutaçao suave, como no Capítulo IV. 
Tek RL,m:100MS/s l-li Res T 1 
I 1 l ""I""I""I""I' 
I 
I"'I""I 
;“I 
ÍIIIEÍIH E 
. 
: 
Gg 
AL. __ IILÁA- __ 
I _ 
. . . . . _ . . . . . 
, 
. _. _.. .__¬..._.._ 
z . 1 
i 
' I 
. i
- 
ciräi' 100V CI'12 20.0fl'tV M10.0}1S C|'12\ 67.õ|'l'lV 
Fig. 5.15 Tensao e corrente no diodo D1. 
Escalas: 100V/div, 1OA/div. 
A Fig. 5.16 apresenta a corrente que circula no indutor Lin1. Verifica-se que esta 
corrente está presente em apenas um semi-ciclo da senóide da rede, conforme afirmado 
na análise teórica. 
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Tek Run'2.50MS/s l~liRes H ei
l 
-i-i-i-l-j-l-+-l-i-1-l-i-i»+ 1-1-i-‹ ¬l-i-j-l-i-l-l- 
2.? 
I I 
Izz-: 
____~_.., _ . _ . z _ . J . - ¬ ‹ » . . . . _ ._ 
Cl'l`I `IOOV Cl'l2 l0.0r'l'1V M2 OOl'l'lS C|"l2\ 2Q.Ul'i'l\/ 
Fig. 5.16 - Corrente no indutor Lin1. 
Escala: 5A/div. 
A Fig. 5.17 mostra a ondulação da tensão no capacitor de saída Co. Esta ondulação 
não poderá ser eliminada, pois se estará prejudicando o fator de potência da entrada. 
Tek Ri,m:2.50MS/[s HiRes
U I""l""l
I 
` “ ` “ “ A ` ` ` ' “ ` C C ` ` ` ` ` C ` C C C ` 
ci |=l<-PK 
I 
1 3o.ov 
_ . . . _ . . .. _ 
H; 1 1:, 
iiiiii já
. 
tn 'Là'óú'v'»"' ' " "Woowcrâfx"â1l›.'úlmv'20DeC,gg6 
12:16:59 
Fig. 5.17 - Detalhe da ondulação da tensão no capacitor de saída. 
Escala: 5V/div. 
O rendimento obtido para este conversor à plena carga foi de 97%. O rendimento 
obtido foi bastante elevado pelo fato de ter sido utilizado um retificador de reduzidas 
perdas de condução. Como já foi afirmado anteriormente, este retificador elimina a queda 
de tensão de uma junção em relação ao retificador clássico. A maior parcela das perdas 
se deve à recuperação reversa dos diodos D1 e D2 sobre os IGBTs. Caso fosse utilizada 
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uma técnica de comutação suave para este conversor, o rendimento final da topologia 
seria aumentado.
- 
5.7 - CONCLUSAO 
O retificador apresentado neste capítulo mostra-se bastante atraente quando se 
deseja eliminar os sensores isolados de corrente e de tensão. 
Obteve-se com este retificador um rendimento bastante elevado à plena carga. Este 
_.. ~ _.. rendimento elevado se deve a reduçao das perdas de conduçao em relaçao aos 
retificadores clássicos de elevado fator de potência. Além disso, o emprego dos lGBTs fez 
diminuir a perda sobre estes componentes, quando comparados com a utilização de 
MOSFETs. 
Este aumento do rendimento leva a uma diminuição do volume do conversor e a uma 
reduçao no tamanho do dissipador. 
Outras características deste conversor incluem: 
0 Controle PWM à freqüência constante; 
0 Os semicondutores não são submetidos a esforços adicionais de tensão, 
.- estando todos eles limitados à tensao de saída; 
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RETIFICADOR ZCS-FM COM REDUZIDAS PERDAS DE CONDUÇÃO E 
|v|oDu|.AçÃo Pon coRnEN'rE ||v|PosTA 
.- 
6.1 - |N1'noouçAo 
O retificador a ser analisado neste capítulo é apresentado na Fig. 6.1. O retificador 
apresenta reduzidas perdas de condução pelo fato de se eliminar o retificador de entrada. 
Assim, durante qualquer instante de operação o conversor apresentará sempre dois 
semicondutores no fluxo de corrente, ao invés de três semicondutores nos conversores 
compostos pelo retificador de entrada associados com o conversor elevador. 
Emprega-se uma célula ressonante do tipo ZCS para realizar uma comutação sem 
perdas e se utiliza uma estratégia de modulação onde se estabelece uma corrente 
mínima de referência, proporcional à tensão de entrada instantânea, a qual é comparada 
com a corrente de entrada. Os interruptores S1 e S2 são colocados em condução 
simultaneamente no instante em que a corrente de entrada se igualar à corrente de 
referência. Durante meio ciclo de rede um dos interruptores realizará a função boost 
enquanto que o outro interruptor alternará a condução da corrente de entrada com o 
respectivo diodo em anti-paralelo. No entanto, cabe ressaltar que quando se utilizar 
IGBTs no lugar dos interruptores S1 e S2, um dos IGBTs realizará a função boost 
enquanto que a corrente de entrada circulará apenas pelo diodo em anti-paralelo com o 
outro IGBT.
+ 
ZE D3 zê D4 
É 
Lrl 
Ê 
Lr2 
Lin 
iv 
I . 
Vi” Lm = Cd C” : co z-_. Roâ Vo 
^
3 
Fig. 6.1 - Retificador Quase-Ressonante ZCS com alto fator de potência. 
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O princípio básico para a obtenção do elevado fator de potência consiste na 
comparação de uma senóide de referência Iref com a corrente de entrada l¡_¡n. A corrente 
de referência é definida pela expressão (6.1). 
¡,,, (z) z 1,, ~Sen(wz) (6 
Quando a corrente de entrada se igualar à corrente de referência os interruptores S1 
e S2 são colocados em condução e permanecem neste estado por um tempo 
praticamente constante e dependente dos elementos ressonante Lrn e Crn. Como este 
tempo de condução é praticamente constante, os picos da corrente no indutor de entrada 
serão proporcionais à tensão senoidal de entrada. Deste modo, como mostra a Fig. 6.2, a 
corrente de entrada ficará confinada entre a corrente senoidal de referência e uma 
envoltória senoidal, o que garante um fator de potência bastante elevado. Em uma seção 
posterior será abordada a análise completa do princípio de controle empregado.
À 
Ímzz 
, 2/
\ 
f 
_, __ \ 
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“J ) ` \ 
Iref ._ 
, z 
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' z 
‹.
I I” _21t 
\ ø
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\ -¬ - `" ` /
\
/\ 
Fig. 6.2 - Corrente de entrada e corrente de referência 
6.2 - ANÁ|_|sE DA coMuTAçÃo 
A fim de se realizar a análise da comutação, considera-se que a comutação ocorre 
em um inten/alo de tempo muito pequeno quando comparado ao período da rede. Assim, 
pode-se considerar a entrada como uma fonte de corrente constante para um período de 
comutação. Assim, para uma tensão de entrada positiva o diodo D2 estará sempre em 
condução e o diodo D4 estará sempre bloqueado. A análise da comutação será feita para 
o pico da senóide, considerando que a corrente de entrada não variará dentro de um 
período de comutação. Esta aproximação não leva a um erro significativo no tempo de 
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comutação e simplifica a análise, pois senão ter-se-ia em uma determinada etapa uma 
equação transcendental, a qual só apresentaria uma solução numérica. 
6.2.1 - ETAPAS DE OPERAÇAO 
1ê.Etapa (t°,t1) - Etapa linear 
os D4E 
Lr1 É L|2 Lin i» 
W" : cn : cn Í vo 
- 1 ^ 1
Í 
s1 D1 sz D2 
Fig. 6.3 - Etapa linear 
No início desta etapa a corrente no indutor Lr1 é igual a corrente de entrada l¡n. Em 
t=t0 o interruptor S1 é comandado a entrar em condução. A corrente em L¡1 decresce 
Iinearmente, até se anular. A corrente em S1 cresce na mesma proporção. 
I¿,I(t)=1¡,, -%'--t (6.2) 
rl 
Vcr1(l) = V0 (6-3) 
A fim de facilitar a construção do plano de fase e a análise posterior, as tensões e 
correntes serão normalizadas. 
z E _ 2,. ,/CH ‹õ4›
1 w = __ (65) O 
¬/L,,.c,1 
\7C,1(z) = %¿ (6.6) 
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í¿,(r) = (6.7) 
a _ z,,.1," (6 8) _ 
V0
_ 
Assim: 
Í¿,1(t)=a-cao-t (6.9) 
\7cr1(l`) =1 (5-10) 
Esta etapa termina quando a corrente em Lr1 se anular. Neste instante o diodo D3 
deixa de conduzir e a corrente de entrada circula inteiramente por S1. A duração desta 
etapa é definida por: 
l› . Az1=%=š (6.11) 
wo -Axl =a (6.12) 
2ê Etapa (t1 ,t2) - Etapa ressonante 
na D4Ã 
Lr1 É LKZ 
Li n E l 
Vin ' í CÍ1 í cf2 Í VO 
1 'I 1 ^ 1 
I I 
Fig. 6.4 - Etapa ressonante. 
Em t=t‹|, D3 se bloqueia e dá-se início a uma etapa ressonante. A corrente I|_r1 
decrescerá de modo senoidal até um valor máximo negativo, se anulará e inverterá seu 
sentido, tornando-se positiva. A tensão VC,›1 decrescerá de modo ressonante, se anulará 
e se tornará negativa. 
IL, (t) = -gi - sen(aJ0t) (6.13) 
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VC,1(t) = V0 -cos(ú)0t) (6.14) 
Normalizandoz 
ÍL, (z) = -szzzwzoz) (6.15) 
\7C,1(z) = <z<›s(w0z) (õ.16) 
Esta etapa termina quando ||_r(t)=I¡n. A duração desta etapa é definida por: 
.I. 
ú)0At2 = senãl Í- = sen* (-01) (6.17) 
O valor de coot se encontra no 39 quadrante. Assim: 
a)UAt2 =7r+sen`1a' (6.18) 
Ao final desta etapa, a tensão no capacitor ressonante é definida por: 
Vm (12) = VU .cos(7z + sen'1a) (6.19) 
vC,1(z2) = -v,,.1/1- 02 (620) 
Normalizandoz 
`7C¡.1(Í2) = -V1-OÍ2 
3Ê Etapa (t2,t3) - Etapa ressonante 
na D4Ã 
LI'1 
É 
Lr2 
-ED I 
Lin 
Vi" _ cn _ crz í vo 
1 1 '¬ 1 
51 D1 -› 52 nz 
Fig. 6.5 - Etapa ressonante. 
Quando a corrente I|_r1 atinge |¡n, 21 Corrente é desviada do interruptor S1 para o 
diodo D1. Durante esta etapa pode-se abrir o interruptor S1 com comutação ZCS. 
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A corrente em L,-1 continuará sua evolução ressonante, assim como a tensão no 
capacitor Cr‹|. 
v .¬/1- 2 
1L,1(z) = 1,." -¢6s(w(,f) + - sz›z(w0z) (6.22) 
V0, (t) = Zn.Im.sen(a›nt) - V0 -\/1- 0:2 .cos(a›,,t) (6.23) 
Normalizando: 
íL,1(r) = Oz - ¢6S(w,,z) + J1- al -.‹@zz(woz) (6.24) 
\7C,1(t) = a.sen(a)0t) - V1- az .cos(a›0t) (6.25) 
Esta etapa termina quando a corrente em Lr1 se torna novamente igual a l¡n. A 
duração desta etapa é definida por: 
(00 -At3 = fr - 2.sen`la (626) 
Ao final desta etapa a tensão no capacitor ressonante é definida por: 
vC,1(z) = V0.\/1- az (6.27) 
4Ê Etapa (t3,t4) - Etapa linear 
D3 M3 
Lr1 ä Lr2 Lin í› 
Vin Cr1 1 Cr2 'Í V0
O
I 
Fig. 6.6 - Etapa linear. 
Quando a corrente LH se iguala a l¡n, 0 capacitor Cr‹| é carregado linearmente pela 
corrente l¡n. 
Im (r) = 1,." (6.28) 
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VC,,(r)=VU -\/1-az +£`l-1 (6.29) 
ri 
Normalizandoz 
íL,1(f) = a (6.30) 
`7C¡.l(Í)=\/1_a2+Cl'(l)O'Í 
Esta etapa termina quando a tensão em Cr1 for igual a V0. A duração desta etapa 
fica definida por: Lí “1_a2 (632)a ÚJO ' AÍ4 : 
5š! Etapa (t4,t5) - Etapa de transferência de energia 
D3 ¡ mz; 
É Lr1 Ê Lr2 Lin í› 
Vin 1 Cr1 1 CI? -T Vo 
f\-_: Õ 
Fig. 6.7 - Etapa de transferência de energia. 
Durante esta etapa a corrente de entrada circula por D3 e transfere energia da 
entrada para a carga. Esta etapa termina quando o interruptor S1 novamente entrar em 
condução, iniciando-se novo ciclo de operação. 
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Ars = TS - (Axl + Atz + Ar. + AI4) 6 33) 
Onde TS é o período de comutaçao. 
A Fig. 6.8 apresenta as principais formas de onda. 
A Fig. 6.9 apresenta o plano de fase do conversor. Obsen/a-se que a tensao sobre o 
capacitor ressonante nao ultrapassara a tensao de saída. A tensao sobre interruptor 
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¡_ .fi m Zn 
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Fig. 6.8 - Principais formas de onda. 
também não será maior do que a tensão de saída. 
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Fig. 6.9 - Plano de fase do conversor 
Quando a corrente de entrada for nula (a=0), o conversor não apresentará as etapas 
lineares, apenas as etapas ressonantes. A Fig. 6.10 apresenta o plano de fase do 
conversor para a=0. 
1.5 
J' \ 
f \ 
Í ll 
U5 ................ __ .. 
s,_ _! 
_0‹5 V ...‹. - ..,-ã,.~...=\` ,r 
I 
_ . my! . . 
\\ /1 
. ._\ , . / 
_1 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . v v _ . . _ . . . . . .................................................................. .. 
-1.5 1 
-1.5 -1 ¬ÍI.5 Ú 0.5 1 1 5 
VCr1 
Fig. 6.10 - Plano de fase do conversor para o‹=0. 
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6.3 - ESTRATÉGIA DE CONTROLE 
A estratégia de controle a ser empregada consiste em se comparar a corrente de 
entrada I|_¡n com uma corrente senoidal de referência lref durante o tempo no qual os 
interruptores S1 e S2 estao bloqueados. 
No instante de tempo em que l|_¡n=lref, os interruptores S1 e S2 são colocados em 
condução e permanecem neste estado durante um intervalo de tempo definido por ton, 
que é a soma dos tempos da primeira etapa linear e das duas etapas ressonantes. 
6.3.1 - TEMPO DE CoNDuçÃo ton
~ O tempo de conduçao dos interruptores S1 e S2 é definido pela expressão: 
ton = i{a+ 2./r-sen`1a} (6.34) 
wi? 
Como a corrente de referência é uma senóide, o parâmetro ot também variará de 
acordo com a senóide. Assim: 
a(t) = a.sen(co,.t) (6.35) 
Onde: 
cú, = 2.zr.f, (6.36) 
fr -freqüência da tensão de rede 
Logo: 
tm, = L {a.sen(ú›,t) + 2.rr - sen`1(a.sen(a›,t))} (6.37) 
601) 
O tempo mínimo de condução para se ter uma comutação do tipo ZCS é definido 
pela expressao: 
1 ¬1 tmm = _ {a.sen(a),t) + /I + sen (a.sen(a),t))} (6.38) 
(00 
.... Por sua vez, o tempo máximo de conduçao é definido por: 
tonw = L {a.sen(a),t) + 2.1: - sen” (a.sen(w,t))} (6.39) 
a)0 
Os tempos definidos pelas expressões (6.38) e (6.39) variarão de acordo com a 
tensão instantânea de entrada. Pode-se, portanto, determinar os tempos mínimo e 
cAPíTuLo vi
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máximo permissíveis para todo o ciclo da rede. Estes tempos ocorrerao para o pico da 
senóide de entrada. Assim: 
tml min =¿{a+fr+sen*'a} (6.40) 
wi? 
taum =i{a+2.7r-sen_1a)} (6.41) 
600 
Portanto, a largura do sinal de comando dos interruptores S1 e S2 deve estar situada 
entre os valores apresentados pelas expressões (6.40) e (6.41) para se ter uma 
...f com utaçao ZCS. 
6.3.2 - CORRENTE DE ENTRADA 
A Fig. 6.11 apresenta a forma de onda da corrente de entrada e da corrente de 
referência senoidal para a estratégia de controle a ser empregada. 
.L 
I Li n 
r")fl""`h¬-`." 
,f ' Irei 
"'?E 
I' ' 
_; 
li..
Y 
*T1 *fl tr: ff: 
Fig. 6.11 - Corrente de referência e corrente de entrada. 
,... A corrente de referência é descrita pela expressao: 
Iref (t) = Im -sen(w,t) (6.42) 
O tempo de subida da corrente no indutor de entrada é descrito pela expressão: 
1," = Ar, + Atz + Ar3 + Ar4 (6.43) 
_ _ 2 Ml (644) 
co” a 
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Como a corrente de referência é uma senóide, o parâmetro oz tambem vanara de 
acordo com a senóide. Logo: 
1 _! 
- - (a.sen a),t)) 
t, (t) = _- a.sen(a›,t) + 2.fr - sen (a'.sen(a›,l)) + a 6 45 
ú)(¡ I` 
O tempo de subida máximo ocorrerá para o pico da senóide (úà,t = rc/2) Assim 
tfmñX 
Já o tempo de subida mínimo ocorrerá para a passagem por zero da senoide 
(mrt = 0). Portanto: 
- 1 -27: (647 1, . __ m1n wo 
1 ,fl (
2 
a.sen(a› t) 
l-\/1-al l _ _ =-- a+r:+sen1a+rr-2.sen1a+_--_- 646 
wo a 
Normalizando o tempo de subida: 
_ 1 _! 1- ¬/1-(a.sen(w ))" 
t, (t) = fo .t, (t) = _- a.sen(cu,t) + 2./r - sen (a.sen(w,t)) + 6 48 
27: a.sen(ú› t) 
A Fig. 6.12 apresenta a variação do tempo tr normalizado em função de mrt tendo oz 
como parâmetro. 
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Fig. 6.12 - Variação de tr em função de wft.
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Os tempos de subida máximo e mínimo normalizados são dados pelas expressões: 
l 1-x/1-al 
t_,,mX = _ƒ`(,.t,_mx = - - {a + 2.7: - sen"a + -í-} (6.49) ' Zn a 
Í z = f 1 . =l (6.50) fmm - 0' fmm 
6.3.3 - ONDULAÇÃO DA CORRENTE DE ENTRADA 
A ondulação da corrente de entrada pode ser dados pela expressão: 
V -t,(t) 
AI,Á,.,,(r) = "T-sen(c0,r) (6.51) 
A ondulação máxima da corrente de entrada ocorre no pico da tensão de entrada. 
Assim: 
V I 
NLzfnmaX = (6-52) 
fl 
Substituindo (6.46) em (6.52): 
V 1-\/l- 2 
Almmax = Li - L - {a + Zfr - senÍ'a + 4% (6.53) 
in ú)n a 
Quando os interruptores S1 e S2 encontram-se abertos, a ondulação de corrente é 
descrita por: 
V V” - V .sen(ú),t) 
Alm, (t) = % - tj: (1) (6.54) 
6.3.4 - TEMPo DE DEsc|DA tf 
Igualando-se as expressões (6.54) e (6.51), determina-se a expressão para o tempo 
tf. 
z, (z) = (ô.55) 
-i - sen(cu,t) 
VP 
_ Q _ 2 
t E (t) = 1% ~ L- a.sen(w t) + 2.7r - sen" (a.sen(a),.t)) + ~} (6.56) J V f 
70_sen(wrt) coa { a.sen(a›,t)
P 
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No pico da tensão de entrada ocorre o tf máximo. Assim: 
max wo 5 _ 
1 1 - 
tf :_-í~{a+2.fi-sen"(a)+ía} (657) 
1 
CZ 
VP 
O tf mínimo ocorre na passagem por zero da tensão de entrada 
tfmin 
Normalizando o tempo de descida: 
g@rz(w z) I- ,/1-(oz sen(ú› t)) 6 59) _ 1 r fl rf (t) = rf (t).ƒ0 = 2” -~ - {a.seri(a›,t) + 2./r - sen (a.sen(a),t)) + a Sen(w Í) } 
Onde: 
pzi õõo 
z o (6 ss) 
`/Í!!/) 
A Fig. 6.13 apresenta o tempo tf normalizado em função da variação de oz tendo B 
como parâmetro. 
Fig. 6.13 - Tempo de descida (tf) normalizado, em função de oi tendo B como parametro 
A freqüência de comutação será variável ao longo de um semi ciclo de rede devido a 
variação de tr e tf. Assim: 
fs(z) z -1- 6 61 
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ff 
r,(z) + rf (1) 
i¬/1-2 
ã 
B=1,1 
' B=1,1e 
B=1,a 
Zi 
' 
|3=1,4 
` 
B=_1,5 , 
V B=2,o 
(1
0 
O 02 04 0,6 08 1 12
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A mínima freqüência de comutação ocorrerá para o pico da tensão de entrada e a 
máxima freqüência de comutação ocorrerá para a passagem por zero da tensão de 
entrada. 
f - _-lí (ô.ô2) ~ Smin _ 
rf max + rf max 
¡- _ ; _ __1_ (563) 
‹ Smax _ _ 
tfmin + tfmjn tfmin 
Normalizando a expressao (6.61): 
_ :LL 664 fsm 
f., í,‹f›+í,»‹z› 
(' ) 
fui) : 
2/r.a.(1-sen(w,t)-cos(w,t)2) (655) 
,6'.Lr2.(cos(a›,t)Z -1)+a.sen(w,t).(sen"(a.sen(a›,t))- 2/r)+ ,/1-az -11 - cos(ú›,t)2 Í-1] 
A freqüência máxima de comutação será igual à freqüência de ressonância. Logo: 
Í. z =1 (6.66) “mf” 
f., 
A Fig. 6.14 apresenta a variação da freqüência de comutação mínima normalizada 
para a variação de oz, tendo B como parâmetro. 
0,5 › - 
E . ífi=2~° mlfl 
o,4› - - - - V - - - - - - - - - - - - - › ~ 
:B=1,5 
0,3; ' ` ' ` i ' ' ' ' ` ' ' ' ' ' ' ' 
,LB=114 
_ _ _ . . . _ . . . . . . . . . . . . . . . . .fB=1ê . . 0,2 
-[3=1,1õ 
0,1- - F f f f F f f f f f f t - - - - - 
~B=1,1
0 
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1 ,2 
U. 
Fig. 6.14 - Freqüência mínima de comutação normalizada, em função de oz tendo B como parâmetro. 
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6.4 - ESFORÇOS NOS COMPONENTES 
O circuito analisado até o momento é um modelo equivalente para a análise no pico 
da tensão de rede. Através deste modelo pode-se determinar os valores médios e 
eficazes das correntes nos componentes do circuito para um ciclo de comutação no pico 
da tensão de rede. No entanto, para se determinar as correntes médias e eficazes em um 
ciclo de rede, deve-se utilizar os valores obtidos para um ciclo de comutação e integra-los 
ao longo de um ciclo de rede, levando em consideração o circuito mostrado na Fig. 6.15.
+ 1 2|*_[”í 
ã 
Lrl 
5 
Ll'2 
Lin 
V¡n = Crl =, Cr2
S il Co Ru V0 
H 1 
Fig. 6.15 - Retificador com alto fator de potência e comutação ZCS. 
6.4.1 - ConRENTE MÉD|A No INTERRUPTQR S1 
A. Corrente média no interruptor S1 para um período de comutação. 
A corrente média no interruptor S1 para um período de comutação no pico da 
ii 
O 
‹_,š É + 
O 
'ímã 
.I . 1 . 
/Sm = _- Ê - tld (Im + H - sen(a›,,r))dt (6.67) Ts a a 
1 
a/wa 
a)0'[min 
lfisen la 
Imin /mv 
J 
(T-r)dz+ 
I 
mz» (Im +T-sen(ú›t,r))dr¶ (6.68) 
Resolvendo a integração: 
senóide de rede é descrita por: 
f 
{a?'+a.fl+a.sen(a)+\/1-az +1) 
1 .Y 1. = . - - 6.69 Âluv mm 
2jZ_.f0 a ( ) 
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Normalizando-se a expressão:
7 a” _ 
_ 
f+a.rr+a.sen'(a)+w/1-a2+l 
Í : ISiav I 
2 j 
”“” 1. 2.zz.f,. zz mm 
B. Corrente média no interruptor S1 para um ciclo de rede. 
A corrente média no interruptor S1 para um ciclo de rede é descrita pela expressão: 
_ 1 _ . /Md :Ê f1_M_<w,z›àw,z (671) 
+ a.sen(w,r)Jr + a.sen.(a›,t).sen. '(a.sen(a›,t)) + ,il - (a.sen(a›,t))2 + 1) (672 _ ,z 
, 2 
15 = 
I 
J 
f^'(w'r)- -sen((u,r) da›,t 'M' 2.z ‹› 2.zz.f;, 
Substituindo (6 
Í 
‹ 11 s|n(/u,I)Jr ‹ a.sxn(n¡_I).s1n"(a.s|n(m,l))¬ `il (a sm(m,l))* ~ I
` 
¬ l ~ a (I à|n(n¡,l) costa: Ill) \ 2 , 
a.sen(w,t) 
.65) em (6.72): 
(6.73) 
I I.” ; 
2-17 I' ;L"(cu.s(n›,I)" \)‹ a s|n(m,!)(sln '(11 .un(m,I)i 
V 
JI ~a') -(I cus(n›_l)'j 11' H 5|I|(1U.f) 
lslmmrl) 
\ / 
_
Z 
I 
(I ¬ sen(ú›,t) ~~ coS((u,_t)2) + a.sen(a›,r)./r + a.sen(a›,r).sen '(a.sen(w,r)) + ,il - (a.seri(w,r))3 + l¶ 
í^V""f"' 
: 
In Y 1 r > 2 
dam 
21? /3. a'.(cos(w,r) - l)+ a.sen(‹u,t).(sen (a.sen(a›,r) ~ 2/r)+ ,il - a' -Íl - cos(w,t) Í-1 
A Fig. 6.16 apresenta a corrente média normalizada no interruptor S1 para um 
período de rede em função de oz, tendo [3 como parâmetro.E M mw 
mm 0,5 
ttttttttttttt to 
B=1,4 
-I- mm 
+- 
í3=2 
_'}/¿,y
0 
ff/ 
../_//_I._..
H 
./// 
. 
4,/ 
. 
N/
1 
f ~ - - ¬ - › - --‹--f‹¬f~~--.---›- 0.3 
0,2
" 
m1 
_ 
==:5;`¿¿"“'
0 
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1.2 
ou 
Fig. 6.16 - Corrente média em S1 para um ciclo de rede. 
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6.4.2 - CQRRENTE EF|cAz No INTERRUPTOR S1 
A. Corrente eficaz no interruptor S1 para um período de comutação. 
1S1rm.v 
1S1rm5 : Imin 
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A corrente eficaz no interruptor S1 para um período de comutação é dada por: 
1 
a/mu 
colfllmin 
2 7l+5in 10! 
[min
2 
dÍ+ 
1 
ff 
ílmin +T'S`€Í'l(Cl)0Í)) dÍ:|
G 
1/Ê ffs 1/2.013 +3.rr.(1+2.a2)+3.sen`l(a).(2a2 +l)+9\/1-az -a+l2.a (6 76) 
6 wo
_ 
Normalizando-se a expressão: 
Í _ [SIMS _ 
1/-É 1fS 1121,23 +3.rr.(l+2.a2)+3.sen"(a).(2a2 +l)+9\/1-az -a+12.a (6 77) sl _ * ` ` ' '"“ I 6 wo of min 
B. Corrente eficaz no interruptor S1 para um ciclo de rede. 
A corrente eficaz no interruptor S1 para um ciclo d 
expressão: 
cAPíTu|.o v| 
e rede fica descrita pela Ia - l -z 
[Sw = f1;lm(w,t)dw,t (6.78) 
A Fig. 6.17 apresenta a corrente eficaz normalizada no interruptor S1 para um 
período de rede em função de oz, tendo B como parâmetro. 
1,2 ' 
|$1°¡ . 1 
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. ¬
\ 
0,8 
0,6 '
I
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_; 
- 
1///1 
-
1 
,//./ 
1 
1 
z1/// 
-
V 
///..;.....1._ 
111/ 
« 
A 
1/1/ 
1 
1 
1//I/1 
. 
_ 
//I 
1. 
.
. 
1
1
1 \ \ 171 _` 
I 
B=1.1 
1 “ ' ' jgzus 
` 1 [3=1,: 
az.. ø =1.‹ "- =1.s 
=2.o 
0,2 
(1 
0,2 0,4 0,6 0,8 1 1 ,2 
Fig. 6.17 - Corrente eficaz normalizada em S1 para um ciclo de rede em função de atendo B como 
parâmetro.
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6.4.3 - CORRENTE MÉo|A No Diooo D1 
A. Corrente média no diodo D1 para um período de comutação. 
A corrente média no diodo D1 para um período de comutação é dada por: 
fr-2 sen Ia 1 1 
A 
min 3 [mm :F L “'‹› {1mm(cos(ú›(,r)-l)+T~\/1 -a .sen(co,,t))dt (679) 
ff asen(2 sen"a)+cos(2 §en"'a)w/1-of -aJr+2aseri"'a+\/1-al ]mm':1min _ › ' 
. . .. . . . 
C0” a 
Normalizandoz 
- Í f. a.sen(2.sen`1a)+cos(2.sen"1a).\/1-az -af: +2.a.sen"'or+\/1-az 
[Dl r : Dlav : . .s _ 
CU" CY 
m 1 min 
B. Corrente Média no diodo D1 para um ciclo de rede. 
A corrente média para um ciclo de rede é descrita pela expressao: 
1 -fr 
rmméd z Ei L" 1,,,m_(e)z1e + 1: 1mm..‹@fz(e)d0¶ 
Normalizandoz 
_ 1 _ 
rmm, z ÊU'1,,,m,(a)z1e + L" se›z(e)dó¶ 
(ô.a2) 
(ess) 
_ 1 zz 1- fl..\'en(0)- -os!(t9) ‹sen(0) sin(2.sen"((l..x'en(0)))- +2.sen"(a.s‹:n(0)) + -os(2.sen '(a.xen(())))z¡f1-(a.sen(0))z +Jl f(a.sen(0))2 .. 
/,,, H, 
- 
2” 
( ° *I l " 
I 
] 
° 
` 
L1‹¡+ju .\-zz.<0>z10 
e + M 
7 
" /Z.(-a¡ +a1.cos(0)2 ¬2Jra..\en(())+.\'en (a.sen(0))a.x n(())-l ,il-a`(l-cos(0)¿) 
Onde : 0 = ú›,.z 
(ô.s4) 
A Fig. 6.18 apresenta a corrente média normalizada no diodo D1 para um período de 
rede em função de oz, tendo B como parâmetro. 
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Fig. 6.18 - Corrente média normalizada em D1 para um ciclo de rede em função de ot, tendo B como 
parâmetro. 
6.4.4 - CORRENTE MÉD|A No Dlooo D3 
A. Corrente média no diodo D3 para um período de comutação. 
A corrente média no diodo D3 para um período de comutação é dada por: 
2 _ -l 1__ __ 2 a 
'mai Z i'®mi,.{TS _ 
Cl +2.a.zr a.sen a+ \/l a 
}+ J',7”¡mm (1 _&.¡]d¡} ' T` a.ú›(, H a 
Imav = [mm 1-L-(ag + 4.a.rr - 2.a.serf'a + 2- 2.\/1-ag ) 2.TS.a.wU 
Normalizandoz 
Í :(1-L-(az +4.a.rr-2.a.sen`la+2-2.x/1-ag)} D3” 
2.a.a› 
B. Corrente média no diodo D3 para um ciclo de rede. 
A corrente média para um ciclo de rede é descrita pela expressão:
1 
1D3méd : E 1D3av 
CÀPÍTULÓ V| 
(6.85) 
(6.86) 
(6.s7) 
(ess)
116 
A Fig. 6.19 apresenta a corrente média normalizada no diodo D3 para um período de 
rede em função de ot, tendo B como parâmetro. 
-- 0.49 
I I
I D3 med 
o,4a - f f f f a f a a ~ ~ ~ ~ ~ - - ~ » » ~ » ~ * « f - ~ ~ f - ~ f f A f 
0,41-A ' a a a a a 4 » ~ ~ ~ ~ » f f aí A f f ~ ~ ¬ 
.[3=2 
0,46 a a a a a a a r a f a a f f ~ f ~ r f a f A ; f A A A A A A 
` 
B=1,5 
.i B =1,4 
:B=1,3 
r ` _ 
B=1,16 
0,45 
0,44 
A I ' 4 B =1 '1 
0,2 0,4 0,6 o,a 1 1,2 
ot 
Fig. 6.19 - Corrente média em D3 para um ciclo de rede. 
6.4.5 - CORRENTE EF|cAz No lNDuToR REssoNANTE L,.1 
A. Corrente eficaz no indutor L ¡1 para um período de comutação. 
A corrente eficaz no lndutor Lr1 para um período de comutaçao é descrita por: 
ii 5* 
"‹ 
a)‹:'Imin 
2 Zfidsin la 
[min
2 
Iurmx 
{ 
mm -T-I) a't+ 
| 
'”~ Í-É--sen(a),,.t)) 
dr:| 
(6.89) 
1 _ 1 lfx _\/2.a3 
+3.a.\/1-az +6.rr-3.sen`l(a) 
Irrmx _ min ` 6 (ul, a 
Normalizando-se: 
í _ Í,_,,_m3_ _ lfs .\/2.a3 
+3.a.\/1-az +6.rr-3.sen`l(a) 
lr rm; 
mm 
B. Corrente eficaz em L ,1 para um período de rede. 
A corrente eficaz em Lr1 para um ciclo de rede é descrita pela expressão: 
(6.90) 
6.91 
1 6 a) a ( ) 
cAPíTu|_o vi
117 
_ 1 _., 
1,4% z f1,;m(â)ââ (ô.92) 
A Fig. 6.20 apresenta a corrente eficaz normalizada em L,›1 para um período de rede 
em funçao de ot, tendo [3 como parâmetro. 
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Fig. 6.20 - Corrente eficaz em LH para um ciclo de rede. 
6.5 - PROCEDIMENTO DE PROJETO 
6.5.1 - EsPEc|F|cAÇöEs DE PRo.|ETo 
VO - Tensão de Saída 
V¡np - Tensão de Pico de Entrada 
P0 - Potência de Saída 
fo - freqüência de ressonância 
Almax - máxima ondulação da corrente de entrada 
6.5.2 - DETEn|v||NAçAo Do PARÃMETRO oz 
Conforme as expressões (6.18) e (626), o parâmetro ot deve ser menor do que a 
unidade. Assim: 
\/LT., C Ill 
zz z -'li 51 (ass) 
V0 
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Onde: 
1," = ä (6.94)V in p 
6.5.3 - DETEnM|NAçAo Do C|Rcu|To REssoNANTE 
Através das duas relações a seguir pode-se determinar os valores dos elementos 
ressonantes.
2 uz «-_\<› (695, 
Cri [in 
1
2 
Lr1.Crl I 
6.5.4 - DETER|v||NAçÃo DA MÁx|MA E MÍNIMA FnEoüÊNc|As DE CoMuTAçÃo 
. V . . . Conhecidos os valores de ot e de flzvi”, atraves da Fig. 6.14 determina-se a 
Íflp 
mínima freqüência de comutaçao normalizada fm. A freqüência máxima de comutaçao 
normalizada será igual à unidade. Através destes valores se determina a máxima e 
mínima freqüência de comutaçao: 
max : .f.Ym3X I ƒ() 
fm.. = fm., -ff, ‹6.98› 
6.5.5 - CÁLcuLo DA INDuTÃNc|A L¡N 
A indutáncia de entrada é obtida através da expressão: 
Vin _ _ 2 
Lin =-ii; a+27r-sen"a+Líi (6.99) 
A[I.Ín,m¡ a)1› a 
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6.6 - EXEMPLO DE PROJETO 
6.6.1 - EsPEc||=|cAçöEs 
Deseja-se projetar um conversor com as seguintes especificaçoes: 
V0 = 360V V¡nef = 220V V¡np = 311 V 
Po = 830W fo = 140 kHz 
Almax = 0,8 A 
6.6.2 - DETEnM|NAçÃo oo PARÃMETRO oi 
Na escolha do parâmetro ot, deve-se observar que um valor de ot pequeno leva a uma 
corrente eficaz maior sobre os interruptores, enquanto que um ot muito próximo da 
unidade pode levar a perda da comutação ZCS. 
Assim, escolhe-se: 
zz = 0,48 (6.1oo) 
O valor de pico da corrente de referência é determinado: 
2.P . zm z_¿z@z5,4A <õ.1‹›1> 
V. 311 mp 
A corrente máxima de entrada é também determinada: 
Im = Im + Alm = 5,34+ 0,8 = ó,14A (ô.1o2) 
6.6.3 - DETEn|v||NAçÃo Dos E|.EMEN'ros REssoNANTEs 
2 2 
Ê” =(Í"/“Ã ={0'4É;<Í60¶ =1o47,14 (6.103) 
rl min ,
2 
1 1 _ 
L,,.C,, = = 3 2 =1,2923ó2.1o 
12 (6.104) 
2.zf.f,, (2.fz.14o.10 ) 
Assim: 
LH = L,2 = 40¡zH (6.105) CH = Cú = 33nF (6.106) 
Com estes valores de componentes se recalcula o valor de oi, Zn e f°. 
fó 
Z" = i =,fí40'1O_9 =34,815Q (6.107) 
CH 33.10 
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1 1 
fa z z _ _ =13s,5kHz 
2.71.,/L,..C,. 2.fz.«/40.10 °.33.10 9 
a : z,,.1m,.,, : 34.s15×5.34 :Q518 
vo 360 
6.6.4 - DETER|v||NAçÃo DA MÁx|MA E DA MíN|MA FnEoüÊNc|A DE CoMuTAçÃo 
O valor de |3 pode ser determinado: 
V0 
Írlp 
Através do ábaco da Fig. 6.14 chega-se ao valor de fSm¡n: 
fm z 0,133 
fm = o,133×fÍ, = o,133×13s,5×1o3 =1s,421‹Hz 
(ô.1oa) 
(ô.1o9) 
(6.110) 
(ô.111) 
(ô.112) 
A freqüência de comutação máxima ocorre na passagem por zero da senóide de 
entrada (ú;›rt=0). Assim: 
fm =1 (6.113) fm =13s,51zHz 
6.6.5 - DETER|v||NAÇÃo Do INDuTon DE ENTRADA 
V... 1 _, 1¬/1-az L¿n=í--- a+27r-sen aa
AIH wo a 
L,.,, =1,õomH 
6.6.6 - DETERM|NAçÃo Do TEMPO DE CONDUÇÃO Dos INTERRUPTORES S1 E S2 
O tempo ton é determinado pelas expressões (6.40) e (6.41). 
taum = 4,83,us 
taum = 7,2,us 
É escolhido um tempo de condução de 5,5 us 
(ô.114) 
(ô.115) 
(ô.11ô) 
(ô.117) 
(ô.11a) 
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6.5.7 - DETERMINAÇÃO DOS ESFORÇOS DE CORRENTE SOBRE OS SEMICONDUTORES E 
ÍNDUTORES 
A. Corrente média nos interruptores S1 e S2. 
Utilizando o ábaco da Fig. 6.16 determina-se a corrente média em S1 e S2. 
ÍSW = 0,116 
IM, = ÍS,m,.1m,,, = 0,116 × 5,34 z 0,6194 
B. Corrente eficaz nos interruptores S1 e S2. 
Através do ábaco da Fig. 6.17 acha-se o valor da corrente eficaz em S1 e S2. 
fm), = 0,61 
IM = íS,ef.1,,,.m = 0,61 × 5,34 = 3,264 
C. Corrente Média em D1. 
Através do ábaco da Fig. 6.18 acha-se o valor da corrente média em D1. 
í,,,M, = 0,388 
1,,,M, = Í,,,M,.1,,,.m z 0,388 × 5,34 = 2,074 
D. Corrente Média em D3. 
Através do ábaco da Fig. 6.19 acha-se o valor da corrente média em D3. 
ÍDW = 0,461 
1,,,med = Í,,,M,.1m,, = 0,461× 5,34 = 2,464 
E. Corrente Eficaz em L¡1. 
Através do ábaco da Fig. 6.20 acha-se o valor da corrente eficaz em L,›1. 
im, = 0,71 
1 -Í .1.-071×534-3794 Lrlgf _ Lrlef mm _ 9 9 _ 9 
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(6119) 
(6120) 
(6.121) 
(6.122) 
(6123) 
(6.124) 
(6.125) 
(6126) 
(6.127) 
(6128)
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6.6.8 - DIMENSIONAMENTO DOS |GBT'S E DIODOS 
A. - Dimensionamento dos IGBT's. 
Os IGBT's escolhidos devem suportar a tensão máxima de 400 V e serem capazes 
de conduzir uma corrente de 0,6 ampéres médios. 
Assim, o IGBT escolhido apresenta as seguintes características 
Especificação : APT40GF100 
VCE max = 1000 V IC (gQ°C) = 25 A 
'C max = 96 A VCE (sat)typ = 3-5 V 
Rm .Jc (|GBT) = 0z625 °C/W 
...f A.1 Perdas de conduçao por IGBT. 
PMB, = VCE(W].Is1med = 2,3 × 0,619 =1,43W (6.129) 
B. Dimensionamento dos Diodos D1 e D2. 
Como diodo em anti-paralelo com cada IGBT foi especificado o diodo APT 15D10OK, 
que apresenta as seguintes características básicas: 
Especificação: APT15D100K 
IF =15A VW =1oooV VF =1V 
trr=80 ns RmC=2°C/W 
B.1 Perdas de condução no diodo em anti-paralelo. 
Pmm = vF.1D1med = 1× 2,07 = 2,07W (6.130) 
C. Diodos D3 e D4. 
Os diodos D3 e D4 devem suportar uma tensão reversa de 800 V e apresentarem 
uma característica de recuperação reversa bastante rápida. Assim, foram escolhidos 
também os diodos APT15D100K 
C. 1. Perdas por diodo. 
PDW = v,.1D3M, z 1× 2,46 z 2,4óW (6.131) 
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D. Perdas totais de conduçao nos semi condutores. 
+2P +2P 286+4l4+492~11,92W (6,132) Prof : 2'P¢‹z›zâ,G,,T¿. ' D1.D2 - D3.D4 : › = › _ 
6.7 - RESULTADOS DE SIMULAÇAO 
O conversor foi simulado para uma potência nominal de 830 W operando com 
correção de fator de potência e comutação ZCS. 
A Fig. 6.21 apresenta a forma de onda da corrente de entrada. Observa-se uma 
corrente senoidal, apenas com ondulação de alta freqüência. Verifica-se também que é 
necessária a inclusão de um filtro de entrada para eliminar a ondulação na corrente de 
entrada. 
ILin(A) 
6 . l 
4.. . . . . . . . . . . . .. 
0 . . . . . . .. 
-2.. _ 
-4_ _ . . . . . . .. 
'6 
r. l l 1 J I I 1 l . 
0ms 2ms 4ms 6ms Sms 10ms l2ms 14ms 16ms 18ms 
Fig. 6.21 - Corrente de entrada. 
A Fig. 6.22 apresenta um detalhe da comutação no interruptor S1. Verifica-se uma 
comutaçao do tipo ZCS. 
vS,‹v› 151 (A) 
400 1 : : :I ¡-30 
VS1 
300 _. 2 . 2 z -›2o 
200-- V V ez z - --10 
¡s1
ç 
100.. É . ` .z5 
0 0 
. D1
A 
. 1 : : : : z -5 
3,120ms 3,125m5 3,l30ms 3,l35ms 3,l40ms 3,145ms 3,150ms 
Fig. 6.22 - Detalhe da comutação. 
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6.8 - IMPLEMENTAÇAO PRATICA 
Um protótipo de 830 W foi implementado a fim de se verificar o princípio de operação 
e a estratégia de controle. Uma variação topológica do conversor apresentado na Fig.6.23 
foi utilizada (Fig. 6.24), a fim de se eliminar o transformador de 60 Hz e de se obter a 
referência de corrente na mesma referência da tensão de saída V0. A filosofia dos dois 
conversores elevadores, um para cada meio ciclo de rede é preservada. O diodo D5 irá 
conduzir durante meio ciclo de rede, enquanto que o IGBTQ e D4 irão realizar a função 
elevadora. Da mesma maneira, o diodo D5 irá conduzir durante o outro meio ciclo de 
rede, enquanto que o IGBT, e D3 irão realizar a função elevadora. Dois diodos de sinal 
(DS1, Dsg) e um resistor de alto valor são adicionados para gerar a referência senoidal 
retificada. Nesta topologia as reduzidas perdas de condução são também alcançadas. 
Um pequeno circuito R-C é adicionado em paralelo com cada IGBT a fim de reduzir 
as oscilações de tensão devido a ressonância entre as capacitâncias dos interruptores S1 
ou S2 e as indutâncias do circuito. 
ÊDS Q D4 
â 
Lr1 
â 
Lr2 
Lin 
' I C1 I C|'2 Vm f-\Jl Transformador r Z, 
É V de C0 go ° 
Corrente 
3 ¡=\ f\ ) 
S1 °\ D1 sz :\ DzE 
_f'YV\_ _š 
| ref ? MONOESTÁVEL s|NA|s DE coNTnoLE _; DE S1 E S2 
Fig. 6.23 - Circuito básico de potência e controle. 
*Ji 
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šg Da ZE D4 
âifz mz 
Vin 
Lim Linz 
fY`Y\ fYW\ 
i_-;| C0 
É 
Ro V0 
I Cr1 Z Cr2 
|e.BT R S1 
D5 D6 
|GBT H sz 
1 z `i D *i =› 
ef sf 
Fig. 6.24- Diagrama de potência do conversor implementado. 
Os parâmetros e especificações dos componentes do conversor são mostrados a 
seguir: 
0 V¡n = 220 V AC V0: 360 V C0 = 680 uF 
o IGBT1, IGBT2, - APT 40GF1OO 
ø D1-D5 - APT 15D100K 
' Lin1 zl-in2 =1›3 mH 
o Lr1 , L¡›2= 40 pH C¡-1 , C¡-2 = 33|'1F/630 V 
0 Rs-|, Rsz = 1kQ/0,5W CS1 ,CS2 1nF/630V 
A tensão e a corrente de entrada são mostradas na Fig. 6.25. A TDH da tensão de 
entrada é de 3,2 %. O fator de potência obtido para 830 W foi de 0,999 com uma TDH na 
corrente de entrada de 4,07%. Assim, a distorção introduzida pelo controlador é igual a 
2,48%. O rendimento obtido ficou em torno de 98% para a potência nominal. 
O detalhe da comutação do IGBT, é mostrado nas Figs. 6.26 e 6.27. Em ambas as 
figuras pode ser observada a comutação sob corrente nula no IGBT. A oscilação de 
tensão foi reduzida através da adição de pequenos circuitos R-C em paralelo com cada 
IGBT. Entretanto, devido à característica quase-ressonante dos conversores, existe um 
esforço adicional de corrente nos interruptores. 
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`I'ä<Stopped: 
[ 
OAcquisitions
1 
| 
'|""|'
1 
Vin 
_
1 
Iin Í 
....|....|....| 1 1 1 
Chl 100 V/div 2.0 IIIS/div 
Ch25A/div 
Fig. 6.25 - Tensão e corrente de entrada. 
Os IGBTs se tornam bastante apropriados para esta característica quase-ressonante, 
uma vez que as perdas em condução nestes componentes são proporcionais à corrente 
média que circula por eles, ao invés de serem proporcionais ao quadrado da corrente 
eficaz, como nos MOSFETs. Na Fig. 6.26, observa-se que a freqüência mínima de 
modulaçao está em torno de 31 kHz. A máxima freqüência de modulação medida ficou 
em torno de 108 kHz, como mostra a Fig. 6.27. 
`I"@< Stopped: 
I 
O Acquisitions
I L .I '|""| 
1 _ 
. . . . |c: .
I 
vce \ I 
.i 11 
,...I....I. I I ..,.I....|....|....I.... cmmv Mzoops chzf zsmv 
Ch2 ZA 
Fig. 6.26 - Tensão e corrente no IGBT. Mínima freqüência de operação. 
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Tek Running: 25.0I\/|lS/S l-li Res
I LJ ""I""I""l" l""""l I"'l l""_] 
i VCE 
IC 
REF. 
+3 
Z "Í 1 á 
Chl 100 V/div Zus/div 
Ch2 5 A/div 
Fig. 6.27 - Tensão e corrente no IGBT. Máxima freqüência de operação. 
.- 
6.9 - CONCLUSAO 
Neste capítulo um retificador de alto fator de potência com comutação sob corrente 
nula foi apresentado. As principais características deste conversor são: 
- O elevado rendimento devido aos seguintes fatores: 
- Comutação por corrente nula 
- Apenas dois semicondutores se encontram no fluxo de potência durante 
qualquer inten/alo de tempo, garantindo uma redução nas perdas de 
condução quando comparados com as topologias convencionais 
compostas por um retificador de entrada e um conversor elevador. 
. A comutação ZCS ocorre sem a necessidade da utilização de chaves 
auxiliares. 
- A tensão máxima sobre os interruptores é igual à tensão de carga, não 
existindo esforço adicional de tensao sobre os mesmos. 
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Modulação por Corrente imposta para se obter alto fator de potência; 
Os esforços de tensão nos semicondutores são constantes para qualquer 
situação de carga. O esforço de tensão nos interruptores é igual à tensão de 
saida. Entretanto, os diodos D3 e D4 devem ser dimensionados para o dobro da 
tensão de saída. 
O conversor é apropriado para aplicações de alta potência empregando lGBTs 
devido aos seguintes fatores: 
a) Os lGBTs são mais apropriados para a comutação ZCS; 
b) A característica quase-ressonante da corrente nos interruptores introduz 
um elevado valor de corrente eficaz. Entretanto, as perdas em condução 
nos lGBTs são proporcionais à corrente média que circula por eles, que 
é, portanto, menor. 
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RETIFICADOR ZVS SEMI-RESSONANTE COM REDUZIDAS PERDAS DE 
~ ~ 1 CONDUÇAO NO MODO DE CONDUÇAO CRITICA DA CORRENTE DE 
ENTRADA
~ 
7.1 . INTRODUÇAO 
O retificador elevador semi-ressonante é apresentado na Fig. 7.1. O conversor é 
operado no modo de condução crítica a fim de se obter a comutação ZVS. Durante meio 
ciclo da rede um dos MOSFETs fica a totalidade do tempo conduzindo, enquanto que o 
outro realiza a funçao boost operando em alta freqüência e conduçao crítica. 
Assim, para cada meio ciclo, pode-se tratar o conversor como um único conversor 
elevador semi-ressonante operando em condução crítica.
+ 
Ã D2 V Ã D1 m Lin --@~:.^- zw... ífl.. V.,
I 
'_ Lin '__ + 
Mflt Cr: Mflt °f1 
Fig. 7.1 - Retificador elevador semi-ressonante de alto fator de potência. 
O retificador operando no modo de condução crítica e com tempo de condução dos 
MOSFETs constante, faz com que a corrente siga naturalmente a tensão de entrada, não 
havendo a necessidade de uma malha de corrente para impor a forma e a posição da 
corrente em relação à tensão. O circuito apresentará portanto, apenas a malha de 
regulação de tensão de saída, que determinará o tempo de condução dos MOSFETs. 
Neste tipo de técnica, devido à condução ser crítica e o ton ser constante, a freqüência de 
comutaçao é variável. 
A Fig. 7.2 mostra a forma de onda da corrente de entrada do conversor em estudo. 
Pode-se perceber que o pico da corrente de entrada é proporcional à tensão senoidal de 
entrada. 
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Fig. 7.2 - Corrente de entrada com ton constante e freqüência variável. 
A forma de onda apresentada na Fig. 7.2 indica uma presença de harmônicas de 
corrente de alta freqüência, que podem ser eliminadas com o emprego de um pré-filtro de 
alta-freqüência. 
1.2 - ANÁ|.|sE DA coMu'rAçÃo 
,... O conversor elevador semi-ressonante em sua configuraçao convencional é 
mostrado na Fig. 7.3. O retificador opera, como já foi mencionado anteriormente, em 
condução crítica, com ton constante e freqüência de comutação variável.
+ 
Ã D2 V Ã D1 in Lin ~-:›¬-è |;|c° ÊRO Vo
I 
M2_` ,Í °r2 M1_` F; CH 
Fig.7.3 - Retificador elevador semi-ressonante. 
Para se analisar o processo de comutação é considerado que a mínima freqüência 
de comutação é muito maior do que a freqüência da alimentação de entrada. Assim, a 
tensão senoidal de entrada pode ser considerada constante para cada periodo de 
operação. A tensão de saída pode ser representada por uma fonte CC considerada 
.- constante para cada período de comutaçao. 
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Neste conversor existem dois modos de operação distintos. O primeiro modo ocorre 
quando a tensão em Cr1 ou Crz não atinge a tensão de saída Vo. O segundo modo de 
operação ocorre quando a tensão em Cr1 ou Cr2 alcança a tensão de saída VO, 
conduzindo, portanto, os diodos D1 ou D2. 
A) Primeiro Modo de Operação 
O primeiro modo de operação, ocorre quando a tensão instantânea de entrada está 
próxima do cruzamento por zero, não assegurando magnetização suficiente do indutor de 
entrada Lin para carregar os capacitores Cr1 ou Cr2 até o valor da tensão de saída. No 
entanto, a comutação sob tensão nula é ainda assegurada. Este modo de operação é 
explicado em detalhes a seguir. 
1Ê Etapa (to, t1) - Etapa linear 
A Fig. 7.4 apresenta o circuito equivalente para a primeira etapa. No início desta 
etapa (10). a corrente através de L¡n é nula e as tensões em Cr1 e Crz são nulas. Os 
MOSFETs M1 e M2 são colocados em condução e a corrente de entrada flui através 
deles. A corrente irá circular pelo diodo parasita do MOSFET M2 ou pelo canal do 
MOSFET, dependendo da resistência de condução do MOSFET. 
úzás V xp, 
1 in 
t _ + Lin Vo 
K- 
- -1. . 
Fig. 7.4 - Etapa de crescimento linear da corrente de entrada. 
VCrl(t):O 
`/ÍII 
IL¡n(Í)=íí"'Í 
Para se obter um elevado fator de potência, o tempo de condução dos interruptores 
controlados (tm) deve ser mantido constante durante todo o período da rede. Ao final 
..- desta etapa a corrente no indutor é dada pela expressao (7.3). 
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V. 
lL¡"(t,)=?'"-t,,n =I1 (7.3) 
I .L. 
Az, = zm, z i z Â (7.4› V a) in 0 
Onde: 
z .11 z_~_ 7.5 fr 
Vin 
( )
1 “ff W 
za z (717) 
Cri 
2š Etapa(t1,t2) - Etapa ressonante 
Na Fig. 7.5 está representada a etapa ressonante. Em t=t‹| os MOSFETS M1 e M2 
são bloqueados. A corrente de entrada flui através de CF1, iniciando uma etapa de carga 
ressonante de Cn.
i 
922% 
á 
Vin 
|__ 
` 
` * m V° 
'D 'I 4 
Fig. 7.5 - Etapa ressonante. 
V0, (t) = Vm.[1- cos(ú)a .t)]+ Za .Il .sin(ú)0 .t) (7.8) 
V. . 
IU" (t) = ím-s1n(w0.t)+ I1.cos(a›0t) (7.9) 
Esta etapa termina quando IL¡n(t)=O. O intervalo de duração desta etapa é dado 
_. pela expressao (7.10). 
Atz =-1--(fr-tan`1a) (7.10) 
wü 
cAPiTu|.o vii
133 
No final desta etapa, a tensão em Cr1 não irá alcançar o valor da tensão de saída Vo. 
Esta tensão é descrita pela expressão (7.11). 
v@,,‹zz›=v..-fi+J1+a2l ‹7.11› 
3§. Etapa (t2,t3) - Etapa ressonante 
No instante de tempo tz a corrente no indutor de entrada L¡n se anula. Neste 
instante, o circuito de controle aplicará um sinal para a condução dos MOSFETS M1 e 
M2. No entanto, apenas o MOSFET M2 começará a conduzir, pois o circuito de proteção 
para comutação sob tensão nula irá impedir a condução de M1 até que a sua tensão 
draín-source atinja zero. A corrente I|_¡n inverte seu sentido e uma etapa ressonante 
realiza a descarga do capacitor C,›1. 
D2 2% V_ ÃD1 
II1 L_ 
'. A " A M 2 CÍ1 
Fig. 7.6 - Etapa ressonante. 
VO, (t) =V,.,, +Vm -\/1+a2.cos(w0t) (7.12) 
V. 
1,, (z) = -21 - t/1 +0/ -sin(w,,z) (7.13) 
~ .- Esta etapa termina quando a tensao em Cr1 se anula. O inten/alo de duraçao desta 
etapa é dado pela expressão (7.14). 
AI3 =L-(/r-tan`1a) (7.14) 
600 
Ao final desta etapa, a corrente no indutor L¡n é descrita por: 
IL,."(t3)=-I, (7.15) 
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4š Etapa (t3,t4) - Etapa linear. 
` " Lin v° 
`. 4 `. 
M 2 cf-1 
Fig. 7.7 - Etapa linear. 
Quando a tensão CH se torna nula t=t3, o diodo parasita do MOSFET M1 começa a 
conduzir a corrente de entrada. A corrente em L¡n cresce Iinearmente. 
V. 
IU" (r)=-11 +?”'.t (7.16) 
Vcr1(Í) :O (7-17) 
Esta etapa termina quando I|_¡n=O. A duração desta etapa é descrita pela expressão 
(3.18). 
L. .1 
Azi zâ/"zlzgií (7.18) 
I 
.-› ... Durante esta etapa o MOSFET M1 pode ser co ocado em conduçao sob tensao nula. 
A corrente no indutor de entrada e a tensão em Cr-¡ para um período de comutação 
neste modo de operação são mostradas na Fig. 7.8 (a). Na Fig. 7.8 (b) é mostrada a 
tensão e a corrente no MOSFET M1, onde pode-se perceber a característica ZVS da 
com utaçao. 
A Fig. 7.9 mostra um destaque do primeiro modo de operação dentro de um período 
da rede elétrica. Verifica-se que este modo de operação ocorre nas proximidades da 
passagem por zero da tensao de entrada. 
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2.V¡nt * 7 É Ú _ _ 
~ ~ (3) I1 _ _ _'L¡ 
0 P 
|
Í 
2'Vin VDSMH 
|1 
_ _ _ " z `  (U) 
'DM1 
0 P 
-|1 
Fig. 7.8 - Principais formas de onda do primeiro modo de operação. 
^ v in 
| Lin 
‹ií___> 
,-`DQ 
Fig. 7.9 - Destaque do primeiro modo de operação dentro de um ciclo de rede
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B) Segundo Modo de Operaçao 
O segundo modo de operação ocorre durante o intervalo restante da tensão de 
entrada. Neste modo, a tensão em CH ou Crz atinge a tensão de saída V0, garantindo a 
condução dos diodos D1 ou D2, respectivamente. Este modo de operação é explicado 
em detalhes nesta seção. Na análise a seguir, o processo de comutação será analisado 
para o pico da tensão senoidal de entrada (V¡np). 
1ã Etapa (tQ,t1) - Etapa de crescimento linear 
A Fig. 7.10 apresenta o circuito equivalente para a etapa de crescimento linear. 
D2 À v D1 
. 
Ífl Lin V _ + O 
f'\_¡ í
M 2 Crz M irc r1
¡ 
Fig. 7.10 - Etapa de crescimento linear da corrente. 
O MOSFET M1 está conduzindo a corrente de entrada. A corrente no indutor L¡n 
cresce linearmente. A tensão no capacitor ressonante é igual à zero. 
vo.. (z) = 0 (7.19 
Vz. 
,Un (Í) : Tmf 
A fim de facilitar a construção do plano de fase e a análise posterior, a tensão e a 
corrente serão normalizadas. 
\7C,., (1) z (7.21 
- L. Í . I 
‹z› = ‹7.22› 
rl n 
Assim: 
- }L. V. 
IU" : 
rl n' in 
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Í Un (r) = %.ú›0.r (7.24) 
`7Cr1(Í) : O (7-25) 
Onde :
V B = ¿ (7.26) 
Vf,.,, 
O tempo de duração desta etapa é fixo (ton) e ao final desta etapa a corrente no 
indutor será Ip. A razão cíclica é definida pela expressão (7.27):
r D = L" 7.27 
T5 
‹ › 
T5 = Período de Comutação 
Portanto, a duraçao desta etapa será : 
woml z (728) 
A corrente no final desta etapa é definida por: 
- 1 2./r.D rm A1 z __ 7.29 ( t) fl fr/fg ( ) 
2Ê Etapa (t1,t2) - Etapa ressonante 
A 2ê etapa de operação é mostrada na Fig. 7.11 
D2: v_ ^ D1 
In 
4 CH 
M2 
Fig. 7.11 - Etapa ressonante. 
No instante t=t1, é enviada ordem de bloqueio para o MOSFET M1. A corrente de 
entrada I|_¡n passa a carregar o capacitor Cr de uma forma ressonante. 
VO, (t) = Vmp(1- cos cont) + Zn.Ip.senú›0t (7.30) 
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Vin 
IU" (t) =?”.sena)Ut+I¡,.cosco0t (7.31) 
Onde: 
_ 1 wa  i~ 
""` " 
(732) 
Z" = 
Cr] 
Normalizando-se as expressões (7.30) e (7.31): 
l" Õ 
_ 2. . 
V0, (t) = i.(l - cos co .t) + isenwn .t (7.33) 
,Ú 
0 
5-(ft-/fo) 
- 1 2. .D 
ILz~zz(t) = -.sencoo .t + in-_.cos wo .t (7.34) 
,Ú ,3-(ff/fi›› 
Esta etapa termina quando VCr1 (t)=Vo, ou \7C,,(z) =1 
Para se determinar a duração deste estágio, recorre-se ao plano de fase desta etapa. 
- - 1 . . . . 
VC,1(t) + jIL,.,, (1) = -.(1- cos (001) + l.sena)0 .t + j.i.sen(u0.r + fi-D-.cos wo .t (7.35) fi fl.(fS/fu) /3 fi-(ft/f,,) 
179, (z) + jim (1) = è +%.(-cos wo _: + j.senw,, 1) - ¡.íD_.(-cosmo.: + Jxsznwv 1) (7.36) /fz(f /f ) 
_ 1 _2. .D zlz--,L (7.37) 
/1 `fl.<f§ /fo) 
Z(z) = -Z +% 0.38) 
Z(o) = (739) 
O plano de fase normalizado para a expressão (7.36) é mostrado na Fig. 7.12. 
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Í|Lin '¡' 
¿ 21to 
[3 fs/foO I' L 1 T c1 
B
f 
Fig. 7.12 - Plano de fase da 2a. etapa. 
Através do plano de fase, determina-se o valor da corrente de entrada no final desta 
etapa. 
«~~z›ziii1«t~ài 
J4i,t.Dz-,;zi¿;] ag) t,, 
[Lin (Atz) : 
0 
(7-41) 
O tempo de duração desta etapa é dado pela expressao (7.42). 
1 _ 1 _ -1 
Atz =_. fr-cos 1--í-Cos IÀÂLZ (7.42) w 2 0 2./r.D 2.7r.D 1+ 1+ 
ft/fo ft/fo 
O tempo em que a corrente no indutor L¡n atinge seu máximo nesta etapa é obtido 
derivando-se a expressão (7.34) e igualando-se a zero: 
_ cos(a›0t) - 2 - fi - D - sen(a)0t) 
dlfi" (W) z f" = o (7.43) 
dwat fl'fs/fo 
war = tan “I (7.44) 
2.7r.D 
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Substituindo (7.44) em (7.34), obtém-se : 
íumx Z (7.45) 
ou ainda : 
4./r2.D2 
1 ll f., 
lb-"max 
32 Etapa (t2,t3) - Etapa de desmagnetização linear de L¡n 
A Fig. 7.13 apresenta o circuito equivalente da etapa de desmagnetização linear de 
L¡n. 
D2 ág VII1 L 
I I - Cn 
M2 
Fig. 7.13 - Etapa linear. 
No instante tz, a tensão sobre CH se torna igual a V0. O diodo D1 começa a 
conduzir a corrente de entrada. O indutor de entrada inicia seu processo de 
desmagnetização linear. 
Vcf1(I) = V0 (7-47) 
1Lm(t) : [Lin (Í2)_~ (7-48) 
Normalizando as expressoes (7.47) e (7.48): 
\/4.z~z.D2-flz +2.fl{ÂJ 
(Í): 
fi.‹f.;f.> 
fo 
_fif;1`w°'t (7.50) 
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No final desta etapa a corrente l|_¡n(t) se torna nula. O tempo de duração desta etapa 
é dado pela expressão (7.51) 
\/4.zz.D2-32 +2.,6 
M3: 1 _ 1 _ fo f., (751) 
01,, fl-1 (f./f,,) 
4Ê Etapa (t3,t4) - Etapa ressonante 
A 4ê etapa tem seu circuito equivalente mostrado na Fig. 7.14.
l 
D2 ía V_ zm, 
II"I L_ 
.. L .D L C r-I M2 
Fig. 7.14 - Etapa ressonante. 
No instante t3 a corrente no indutor de entrada se torna nula e o diodo D1 se 
bloqueia. A corrente l|_¡n se inverte e começa um estágio ressonante de descarga do 
capacitor Cr1 . 
VC,1(t) = (Vo -V¡np).coscoUt+\/'mp (7.52) 
<v...,, 
- vz) 
IU" (t) = Tsenwut (7.53) 
Normalizando as expressões (7.52) e (7.53): 
\7C,, (t) = goes wo .t + l (7.54) fl B 
IU” (t) = %.sena)0 .t (7.55) 
Esta etapa termina quando a tensão no capacitor C,›1 se anular. A duração desta 
etapa pode ser encontrada através do plano de fase desta etapa, mostrado na Fig. 7.14. 
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1"' Lin À.
L
B 
.-¡ P 
(D0 A Í 4
I
2 
¡.l 
.- A E 1-' |.in( Í* 
Fig. 7.14 - Plano de fase da 4Ê etapa. 
Vw (z) + j.ÍL,.,, (z) = %+ %.(¢0s(w0 .z) - j.s.‹zzz(w,,.z:)) (7.56) 
Z z % (757) 
Z(z) = Â + Z (7.58)5 
Z(0) =1 (7.59) 
si 1 
ÚÚ0.AÍ4 : 71' _ cos T3 
A expressão acima impõe uma restrição quanto à relação de tensões:
1 -__ s 1 2 2 7.61 
| 
1_ fl 
=› /2 ‹ › 
A corrente de entrada no final desta etapa é descrita pela expressão (7.62). 
ÍL.-"(Az4) = - (7.62) 
O tempo em que a corrente atinge seu mínimo nesta etapa é obtido derivando-se a 
.-z expressao (7.55) e igualando-se a zero: 
af" 
_
_ -LL-Mi) = lcos con .t = O (7.63) 
dwnt fl 
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fr .=- 7. 01.1 
2 ( 
64) 
Substituindo-se (7.64) em (7.55) obtém-se: 
í,Á,m z % (7.65) 
A expressão (7.65) será importante ao se fazer a análise global do conversor 
elevador semi-ressonante operando para a correção do fator de potência. 
Sê Etapa (t4,t5) - Etapa Linear 
O circuito equivalente para a Sê etapa é mostrado na Fig. 7.15.
I 
.at V Ã.. 
Ífl |__ 
I 
' + m V0 
I- 
c "“ c 
M2 r2 M1|- r1
I 
Fig. 7.15 - Etapa linear. 
Em t=t4 a tensão no capacitor Cn é nula e o diodo em anti-paralelo com o MOSFET 
M1 começa a conduzir a corrente de entrada. A corrente em L¡n começa a crescer 
Iinearmente segundo a expressão (7.66). 
`/in V V Vin 
1,çl.n(zf)=-_”. _”-2 +_'”.z 
Zn `/inp `/inp Lin 
vCrl : O 
Normalizando-se (7.66) e (7.67): 
Í,_¡,,(z) = - +l.w0.z 
,Ú ,Ú 
VCII _ O 
Esta etapa termina quando I|_¡n=O. O tempo de duração desta etapa fica as 
determinado: 
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(7.66) 
(7.ô7) 
(7.ôs) 
(7.69) 
sim
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w,,Az_, z fi. (7.7o) 
Durante esta etapa habilita-se novamente o MOSFET M1 a conduzir. Este, porém, só 
entrará em condução no final desta etapa, quando a corrente de entrada cessar de 
circular pelo diodo em anti-paralelo e inverter seu sentido. Deste modo, a comutação do 
MOSFET M1 será ZVS. 
A Fig. 7.16 mostra a corrente no indutor de entrada e a tensao no capacitor 
ressonante para um ciclo de operação no pico da senóide de rede. O gráfico apresentado 
está normalizado pela corrente de pico de entrada no valor máximo da senóide da rede. 
Assim, a corrente máxima será Ip e a mínima é dada por: 
í,ç,nmm z % (771) 
A corrente de pico de entrada é descrita pela expressão (7.72). 
4.7r2.D2 
V fz, 1 . = 1 ea 7.72 Lm max P ( ) 
Normalizando a expressão (7.72) em função de Ip tem-se: 
_ . /
. 
1,4,"m z -1,,.(fl- 1) (773) 
VOL 1 _ __ VCr1 
Ip_ _ _ 
'Lin
l 
..,.m_§ - - _ 1- _ É 
21! 
ll Vos v.___lí'^_1 
Ip-èl 
O lo HI |'2 1:1 14% › 
..,,_f-/‹o_1; - - - _ - - z 
21:
EE _. 
_. 
Fig. 7.16 - Formas de onda relevantes. 
A Fig. 7.17 mostra o plano de fase da topologia para um período de comutação. 
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TU.. 1,5--"""-O 
11 
0,5- 
Í vCr1
l 
0 0,5 1 
-0,5 
Fig. 7.17 - Plano de fase do conversor elevador semi-ressonante. 
7.3 - ANÁLISE GLOBAL DO CONVERSOR 
Nesta seção serão determinadas as relações básicas para o projeto do conversor 
semi-ressonante, aplicado à correção do fator de potência. 
A tensao de entrada é definida pela expressao (7.74). 
Vin (t) 
- V. .sin(a)t) (7.74) _ mp 
A fim de se simplificar a análise, será assumido que todos os inten/alos são lineares, 
e que os intervalos ressonantes ocorrem em um curto período de tempo quando 
comparado com o período de comutação. 
7.3.1 - RAzAo CícL|cA 
Através da Fig. 7.16 se adotará que a corrente de entrada normalizada varia 
linearmente de lL¡nm¡n até Ip e vice-versa. A variação da corrente de entrada (Ai) será a 
mesma para estes dois intervalos. 
Assim: 
I Aim" I=| Aim. I (7.75) 
Aim" z O/f»g)"~~ (776) 
. (Vo _ `/in ` 
Azmfi. = (7.77) 
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v,,, <z›.z,,,, _ ‹v,, - v.. ‹z››.z,,,, 
LM L in 
(718) 
ton : 
zafi, z (1- D(z)).Ts 
(7.79) 
Onde: D(t) - Razão cíclica para cada período de comutação. 
TS - Período de comutação (variável dentro de um período da rede). 
Vin (1)-D(f)-T, = (VU _ Vl" (1))-(1 ~ D(l))-T. (7.80) 
VM P .sen(c0t).D(t) = V0 - Vin P .sen(cot) - V0 .D(t) + Vin P .sen(a)t).D(t) 
V - V 
(7.81) 
D0) _ 0 
,.np.sen(ú›t) _ ___? (7.82) 
A partir da expressão (7 .82) chega-se à expressão clássica de 
conversores elevadores. 
ganho de tensão dos 
V0 _ sen (cut) 
\/,np 1-D(z) 
(7.83) 
. V” Seja 1,6' =T 
inp 
(7.84) 
Assim: 
.sen(a)t)
1 D()=1-- Í 
/f 
(7.a5› 
A Fig. 7.18 mostra a variação da razão cíclica instantânea ao longo de meio ciclo de 
rede, tendo como parâmetro a relação entre a tensão de saída e a tensão de pico de 
entrada (B). Note-se que o valor de B deve ser maior ou igual a 2, conforme a expressão 
(7.61). 
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Fig. 7.18 - Variação da razão cíclica instantânea ao longo de meio período de rede. 
7.3.2 - FnEoüÊNciA DE CoMuTAçÃo 
Devido à condução ser crítica, a freqüência de comutação será variável ao longo de 
um período de rede. A freqüência de comutação pode ser definida por: 
_ D t 
fv (z) z % (7.86 
Como a mínima freqüência de comutação ocorre no pico da tensão de entrada, o 
tempo de condução (ton) do interruptor é obtido através da expressão (7.87): 
rm, = % (7.87 
Assim: 
fS(¡) : (738 
Normalizando (7.88) pela freqüência mínima de comutação, obtêm-se: 
fx (t) : ,6-sen(a›t) (7 89 
-ffmin fl_1
' 
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A Fig. 7.19 apresenta o gráfico da freqüência de comutação normalizada para meio 
ciclo de rede, tendo como parâmetro diversas relações entre tensão de saída e tensão de 
pico de entrada (B). Deve-se notar que o mínimo valor de [3 para o funcionamento desta 
topologia com comutação ZVS semi-ressonante é 2.0. 
_ 2 _ 
rs 
B*2 
13 
15 
l3=3 
1.4 
1,2
1 
0 50 100 150 200 
&Í.1ao(deg) 
TE 
Fig. 7.19- Freqüência de comutação instantânea normalizada para meio ciclo de rede. 
`@`@ 
(115 
A Fig. 7.19 evidencia que quanto maior for a relação V0Np, menor será a variação 
da freqüência de comutação ao longo de um ciclo de rede. A variação máxima da 
freqüência para esta topologia será para uma relação de [3=2. Nesta situação a relação 
entre freqüência máxima e freqüência mínima de comutação será o dobro. 
7.3.3 - TEMPO DE Bi_oouE|o Do Mosi=ET 
Analogamente, o tempo de bloqueio do MOSFET também será variável ao longo de 
um ciclo da rede. 
O tempo de bloqueio do MOSFET é definido por: 
tnff: Tx' _ run 
1,4, 
z 11,41- D) (7.91 
_ 1 - D(t) 
:Off (r) _ 
ef* (I) 
(7.92 
Substituindo (7.86) e (7.88) em (7.92), obtêm-se: 
t (Í) Z (,8- I) sen(a)t) (793) "ff 
çfjvmm 
' 
5 - (,6 - .‹@n(wf)) 
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A Fig. 7.20 apresenta a variação do tempo de bloqueio do interruptor normalizado 
pela freqüência de comutaçao mínima para meio período de rede, tendo como parâmetro 
a relação de tensão de saída e a tensão de pico de entrada (B). 
Ú,5 i 
t°,,(t) [3=2 
0,4 
5 3 
0,3 
0,2 V 
-s 
,it 
// \.
O 
O 50 100 150 
Lf.1ao(deg) 
TE 
Fig. 7.20 - Tempo de bloqueio da chave para meio ciclo de rede. 
7.4 - FATo|=i DE PoTÊNciA 
O conversor elevador em condução crítica apresenta, teoricamente, fator de potência 
unitário. Porém, a comutação ZVS semi-ressonante deteriora um pouco o fator de 
potência, devido à corrente negativa no indutor de entrada necessária para realizar a 
com utaçao ZVS. 
O fator de potência é definido pela expressão: 
FP z i- 0.94) 
Vingf 'lillgf 
Nos itens subseqüentes desta seção serão determinadas as grandezas necessárias 
para se obter o fator de potência deste conversor. 
A Fig. 7.21 mostra a forma de onda da corrente de entrada para um intervalo de 
comutação, através da qual se determinarão as expressões de interesse. 
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Fig. 7.21 - Corrente de entrada para um intervalo de comutação. 
Verifica-se que o pico de corrente positiva dependerá do valor instantâneo da tensão 
de entrada, conforme a expressão (7.48); assim como o pico negativo, que também 
depende do valor instantâneo da tensão de entrada. 
7.4.1 - CoRRENTE MÉD|A DE ENTRADA PARA um INTERvA|.o DE CoMuTAÇÃo 
Através da Fig. 7.21, a corrente média de entrada para um intervalo de comutação é 
dada por:
I 
Í,-f,/fz -Í -f,/fz 
l fm -Í,,~f,//1, IP+ 2;; 
Ip 
fffzn P2” "3_IP (7 95) 
. fi -1 Onde. tm, = í~Tx 
I? 
Cabe ressaltar que a integração não levou em consideração a variação de Ip, fs e B, 
ao longo do período da rede, uma vez o período de comutação é muito menor do que o 
período da rede. Resolvendo a integral em (7.95), obtém-se: 
=¿§.(1-fltfl/‹2.ztf.,›) 0.96) 
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A freqüência de comutação, a corrente de pico e o 
er' d 
valor de B variam ao longo de um 
p no o de rede. Portanto: 
1“Wd(t): 1,, {1_ 5 
. (5 _ sen(wr)).fz,,m 
}sen(w¡) (797) ' 2 2.rz'.f,, .sen(a)t).(/3 -1) 
Definindo: 
f, = -f 
2./z'.ƒ(, 
7.98)( 
1 (t)_ 
Ip fi.f',.(sefz(wz)-fl)+szzzz(wz).(fl-1) 
Lin,,m¡ 2
' 
(,Ú-1) 
(7.99) 
Normalizando a expressão pela corrente de pico: í _ 1,4,,,m,(z) _ 1 5.1", .(sen(wr)- fl)+sen(wz).(p- 1) 
[Li/lmed _ 
1
_
P 
(7.100) 
(/3-1) 
A Fig. 7 22 mostra _ a variação da corrente média instantânea normalizada em meio 
ciclo da rede e para diversas relações entre a tensão de saída e a tensão de pico de 
entrada (B), com relação de freqüência fr=0,01. _ 
0.5 
j
` 
med - 6:2 lin 
[i=1o V 
04 ~ - ~ ~ - - - -- . . . . . ._-._ ___.L__.. 
0a~-- 
1312 É _ _ 
lato /' I
/ 
\l 
Â \ 01 z ~ - - › - - « ~ - - - - ~ - - - - › - ~ 
0,2 ~ - ‹ ‹ ‹ ‹ - ~ - - - -‹
\
\ 
0 _..
\ 
0 1
A 
0 50 100 150 
L*.1a0 (azg) 
'll 
Fig. 7.22 - Corrente média de entrada instantânea para meio ciclo de rede e fr=0,01. 
A Fig. 7.23 apresenta a corrente média de entrada instantânea normalizada em meio 
ciclo da rede e para diversas relações entre a tensão de saída e a tensão de pico de 
entrada (B), com relação de freqüênciaf =0,005.r 
cAPíTuLo v||
152 
___ 05 
I|n med 
Q4 ~ 
OQ - 
EÍZ 
_ø¿5 0,2 ~ 
B=10 
OJ ' 
Z/ Í
/ 
I 
' \\ 
.I \ 
/ \ 
o - - - - V «_ 
. 
I 
fi=2 
/ \ 
/ \ 
1 - - - - ‹ ‹ - - ‹ ~ ~ ‹ f ~ ‹ ~ ‹ ‹ ~ ~ ‹ f ‹ ~ ~ V F -- z 
- 1 0' o so 1oo 150 
L'f.1ao (deg) 
1! 
Fig. 7.23 - Corrente média de entrada instantânea para meio ciclo de rede e f,=0,005. 
A Fig. 7.24 apresenta a corrente média de entrada instantânea normalizada em meio 
ciclo da rede e para diversas relações entre a tensão de saída e a tensão de pico de 
entrada (B), com relaçäo de freqüência fr=0,001. _ 0,5 
Inn med 
04 
oa 
Í3=2 
2:5 oz 
B=10 
0,1
O 
"0,1 
0 50 100 150 
LH ao (ug) 
'III 
Fig. 7.24 - Corrente média de entrada instantânea para meio ciclo de rede e f,=0,001. 
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Assim, verifica-se que quanto menor for a relação entre freqüência de comutação e a 
freqüência de ressonância, menor será a corrente média negativa próximo ao zero da 
senóide. Deve-se, portanto, buscar um projeto que concilie freqüência de ressonância 
máxima com freqüência de comutação mínima para garantir pequenos valores de 
corrente média de entrada negativa nas proximidades do zero da senóide. 
7.4.2 - CORRENTE MÉD|A DE ENTRADA PARA ME|o-C|cLo DA REDE. 
.... A corrente média para meio-ciclo da rede é dada pela expressao:
l 
1,,,W,, z -.f1,4,,,m,(z)dwz (7.1o1) 
71' 
,med : 1p_fi.f,.(2-zz.fi)+2.(fi-1) (N02) 2 zw- 1) 
Para valores muito pequenos de fr a corrente média de entrada tenderá à Ip/1:. 
Normalizando, 
lí 1I.inmed :L Lmmed 
lp 2 
' ' 
A Fig. 7.25 apresenta a variação da corrente média normalizada de entrada em meio- 
ciclo de rede em função de [3 para diversos valores de fr. 
'in MÉD|A ~ ' ¿ Ç 
. fr=o,oo1 
0,31---~-~~-` - - - - - 4 › X X ‹ ~ X ~ - - - 
0,3 - ~ - - - - - - - - - - z z z ~ z z z z z z z › z z ~ - - - 
frfi=o,oos 
0,29 ~ A - z z z z ~ z z z z › ~ › - - - ‹ ~ ‹ - ‹ ‹ - 
o,2a - - - - - ~ - - - - › - 4 4 ~ z ~ ~ ~ ~ z z z z z V z J ~ ‹ ~ - ~ V - - 
'fr=o,o1 
0,21 A z z ‹ ~ z ~ - ~ V z V - - 4 z ~ Â z z ~ ~ ~ ~ ~ - ~ - A ~ 
0,26 
` ' ` ` ` ` ` 
2 3 4 5 6 1 a 9 1o
B 
Fig. 7.25 - Corrente média normalizada de entrada para meio ciclo da rede. 
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7.4.3 - VALOR EF|cAz DA CoMPoNENTE DE CORRENTE MÉD|A DE ENTRADA PARA ME|o-C|c|_o 
DA REDE
g 
O valor eficaz da componente de corrente média de entrada é bastante importante 
para a determinação do fator de potência da topologia. 
O valor eficaz da componente de corrente média de entrada e descrito pela 
expressao: ¡__í__í 
1 z 
1r.mz›/E 
I J;-_['(1/.inzff (Í))" dCUÍ (7.1o4) 
1 
1,, \/f,.(-3.5-›“ +zz.,â2.¡; -s.,õ3._f',. + 2.zz.f, .tri + zzzflz - 2.zz.,â+s.fi2) +fz.(fl- if (7105) Linef : ' _ 
Normaiizando por Ip: 
_ 1,,,,,¿., _ 1 \/f,.‹-s.fi~' +fz.fi2._f, -s.fl~*._f, +2.zz_f, 
.pt +2.zz.fi2 -2.zz.fi+s.fi2)+zz.‹fi-1)2 
(7 ""“'f 
1,, 
_ 
«/ízí' <fl-1) 
Para valores de fr tendendo a zero, a expressão (7.106) se reduz a: 
IP 
Í 
1.,-,z.,,~ 
=É (7.1o7) 
A Fig 7.26 apresenta a variação do valor eficaz da corrente média normalizada de 
entrada em função de B para diversos valores de fr. 
0,36 A - - - 
'" Er=icAz 
Í Í 7 
i ¬ z =O0 
0,35 . . . . . _ .` . . . . . . . . . . . _ V _ .fr ROI 
0.34-~ - - - - E E E - - ~ » › - ~ - ~ » - 
fr=0,005 
o,aa~ 
°`32 . _ _ _ . . . . z z - z - . › z z z z _ . . _ _ ..|.... 
` 
fr=0,01 
0.31 - - › - - - - - - E E ~ › f « « › › ~ - - - - f › 
0,3 
2 3 4 5 6 7 B 9 10
B 
Fig. 7.26 - Valor eficaz da componente de corrente média de entrada. 
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Verifica-se através do ábaco da Fig. 7.26 que a medida que B e fr decrescem, o valor 
eficaz normalizado da componente média tende a (1/8)°'5. 
7.4.4 - CORRENTE EF|cAz DE ENTRADA PARA UM INTERVALO DE CoMuTAçÃo 
A corrente eficaz de entrada para um intervalo de comutação é descrita pela 
expressão: 
1,,..z,a‹z› z ff' ífi 1,.f, -fi+{ir%ff'/*H zzz+ Í1, wi ‹7.108› 
Resolvendo a integral e considerando a variação de Ip fr e B ao longo da s “d , enoi e de 
entrada, tem-se: 
1Unej_(t) : äfijp JB -l;ei1Ía›t)_fr_í,B -Ãeítícut) fr _ sen,;wt)] + 
senggcut) (1109) 
Normalizando, 
TWf(ƒ) Z 11,.-7, 
(I) : ` 7%_J,8-,;ei1Íwt) _fn£,B-lšeízíwt) `fr_ sen';wt))+ 
senggwt) 0.110) 
A Fig. 7.27 mostra a variação da corrente eficaz instantânea normalizada para meio- 
ciclo da rede, tendo como parâmetro a relação entre a tensão de pico de entrada e a 
tensao de saída, para fr=0,005. 
___ os 
I¡n 
' uz: 
rms 
os a ‹ ~ ~ ~ - - - - - - › - ‹` - › - - - - 
~p=1o 
04 › Y - ~ Y - - - ~ 4 - - - - - 4~~- - -~ 
fií 
gi 0,3 - - f ~ - > › - - - > > - A ~ - ~ - 
fi:l9 
02 ' ' ' ' ' ' ' ' “ ' ' ' ' ' ' ' ' ' ' ' " 
01 . _ . . . A . . . A . . A . . . . . . . . . . _. 
00 50 100 150 
Él£.1so(d@g) 
1! 
Fig. 7.27 - Corrente eficaz de entrada instantânea para meio cicio de rede e fr=0,005. 
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A Fig. 7.28 mostra a variação da corrente eficaz instantânea normalizada para meio 
ciclo da rede, tendo como parâmetro a relação entre a tensão de pico de entrada e a 
tensão de saída, para fr=0,001. Z 0.6 
I¡n 
' fizz 
flflS 
Q5 
OA' 
Í3=2 
Bá °-3 ' 
B=10 
Q2' 
Q1' 
fl=10
1 
O 
0 50 100 150 
£°_*.1ao (deg)
E 
Fig. 7.28 - Corrente eficaz de entrada instantânea para meio ciclo de rede e f,=0,001. 
~ A
I A Fig. 7.29 mostra a variaçao da corrente eficaz instantanea norma izada para meio 
ciclo da rede, tendo como parâmetro a relaçao entre a tensao de pico de entrada e a 
tensão de saída, para fr=0,01. 
| 
o,e 
in 
NHS 
05' 
0,4 
l3 =2 
ai 0,2 
l3=_W 
o.2a 
Q1' 
.Bá 
. _ . . _ . ._ __l3_=1_°`___
0 
O 50 100 150 
£°_Í.1so (ózg)
E 
Fig. 7.29 - Corrente eficaz de entrada instantânea para meio ciclo de rede e fr=0,01. 
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Verifica-se portanto, que quanto menor for a relação entre freqüência de comutação 
e freqüência de ressonância, menor será a corrente eficaz instantânea nas proximidades 
do zero da senóide de entrada. Assim, mais senoidal será o comportamento da corrente 
eficaz instantânea. 
6.4.5 - CORRENTE EF|cAz DE ENTRADA PARA ME|o-C|cLo DA REDE 
A corrente eficaz de entrada para meio ciclo da rede é descrita pela expressão: 
i 
1 , 
1,MMs z ;_f‹1,M<z‹)›~dwz (7.111) 
lp 
J%.(/rfi-fr-4./5” +4./3+,6.fz./r-8.f,..,B2 +2.f,_.fr.,63)+rr.{-'qäll 
Im/:MS :x/6? (fi_1) (7-112) 
Normalizando: 
Â.(zz.fl-zw-4./32 +4.fl+fi.f,.zz -s.f,.fi2 +2.f,.zz.fi~“)+zz.L _ 1,....,A 1 A fl 
1LúzRMs : : ' (7'1 13) 
Ip ¬/6.11 (,3-1) 
A Fig 7.30 apresenta a variação da corrente eficaz de entrada em função de B para 
diversos valores de fr. Obsen/a-se através desta figura que à medida que B e fr 
decrescem, o valor da corrente eficaz normalizada tende à (1/6)°'5. 
0,41 A A › - - - 
T. m Rms _ 
I I 
, fl=0,001 
¬_ 
oaos - › - - - ‹ - - ‹ ~ - - - ‹ › - ¬ z ~ z - ~ ~ z ~ 
04 - - z - - - . › - ~ - › - - ¬ - - › A- 
. fi=o,oo5 
caes - ~ ‹ ~ ~ ~ ~ ‹ ‹ ‹ ‹ f f ~ f f ‹ f R - - - 
039 › - ~ - 4 - - 4 - - - R ~ - ‹ ‹ ‹ ‹ ~ ‹ ~ ‹ Â- - - - 
Í lfr=o,o1 
0,355 
' ' ' ' ' ' 
2 3 4 5 s 7 s 9 1o 
I3 
Fig. 7.30 - Corrente eficaz de entrada normalizada. 
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7.4.6 - PoTÊNc|A DE ENTRADA 
A potência de entrada é definida pela expressao: 
P.. z f (vw .S¡n(wz).1,‹,Wd <f›)âwz (7.114) 
PM: V.-.P-1».fl.fi.(zz-4.fi›+zz.(,6-1) (7115) 
4 7r.(fl-1) 
7.4.7 - FATOR DE PoTÊNc|A 
O fator de potência da entrada pode ser calculado considerando se ou nao as 
harmônicas de alta ordem, que são introduzidos pela freqüência de comutação. 
A. - Fator de Potência com Harmônicas de A/ta Freqüência 
O fator de potência ê definido por: 
FP z i- (7.11ô) 
`/ir1¿›j'1I.|`n¿›f 
Sabendo-se que: 
vt t z 5 (7.1 17) irrf] 5 
E substituindo (7.112) e (7.115) em (7.116), tem-se: 
-1 
f,.(fr-4.,8)+fr. 
'Ú 
_ 6 B FP-2J . 2 (mis) 
` E 
J~É.(fi.z-fz-4.5” +4_fi+,õ._f,_.zz-s.f,.fi2+2._f,zz.fl*)+zz{%lJ 
A Fig. 7.31 mostra a variaçao do fator de potência em funçao de [3 para algumas 
relações de fr. 
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Fig. 7.31 - Fator de potência do conversor considerando-se as harmônicas de alta frequência 
O fator de potência cresce à medida que o parâmetro fr tende a zero 
A taxa de distorção harmônica é definida por: 
_ cos2¢_ TDH-,IÍPZ l (7119) 
|=.P. °›°7 
¬'_ 
Í 
frj=o,oo1 
0,86' 
0,85 » 
0,84 
0,83 ' 
0,82 r 
0,81 ' 
0,8 
' fr=0,005 
. ¬ Y . Y ¬ . ‹ . . . . . . . _ Y . . . . . . . _ _ 
1 
r=o,o1 
0,79 
2 3 4 5 6 7 8 9 10 
Considerando cos ¢ =1 :
1 TDH = *-1 7 120 
V FP2 ( ) 
A Fig. 7.32 apresenta a variação da taxa de distorção harmônica total em função de B 
para alguns valores de fr. 
Fig. 7.32 Taxa de distorçao harmônica considerando-se as harmônicas de alta frequência 
CAPÍTULO VII 
TDH (°/.› 
75 . _ _ _ . . . , . _ . . _ , _ _ 
70 
65 
60 
80 
, . . . . . . . . . . . , _. 
._ . _ V . 
. . . . . . . F ._ 
_ 
fI'=0,01 
' fr=0,005 
. fr=o,oo1 
55 
2 4 s a 1o
Í3
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Estas harmônicas de alta freqüência são eliminadas com o projeto de um filtro 
adequado. 
B. - Fator de Potência com Filtragem das Harmónicas de Alta Freqüência 
Através de um filtro adequado na entrada do conversor, as harmônicas introduzidos 
pela freqüência de comutação são eliminados. Assim, o fator de potência com a filtragem 
destas harmônicas é definido por: 
FP z -Il (7.121) 
Vinq '[I.in¿›f 
Onde: I ,W 1. - Valor eficaz da corrente média de entrada. 
Substituindo (7.107) e (7.115) em (7.121), obtém-se: 
F.P. : l . _f¿,.fl.(ÍZ'“4.fi)+fi.(fi-ql) 1 «/É \/_f,.(-sfi* + zz.fi2.f, _ s.fl“._f, + 2.zz.,ó°*._f, + 2fz.fl~ - 2.zz.fi + s.,â~› + zzrfl - 1)2 
A Fig. 7.33 apresenta a variação do fator de potência na entrada, considerando a 
filtragem das harmônicas de alta freqüência. 
F.P. Íi- _ ' 1 l 
› fr=0 001 
‹ fr=0,005 
0,995 A f f f A f - - - - - - › - A ~ f - - ~ ~ A ~ - - - - - › - - - - 
0,99 . . . . . . . . , . . . . . . . . . . . _ . . . . _ _ _ _ 
0,985 
` ` ` 
5 10 15 20
B 
Fig. 7.33 - Fator de potência de entrada com presença de filtro de alta freqüência. 
Observa-se na Fig. 7.33 que obtém-se fator de potência praticamente unitário na 
entrada. A Fig. 7.34 apresenta a taxa de distorção harmônica considerando-se a 
presença do filtro de alta freqüência. 
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TDH 8 
7 ` ` ` 
.fr=o,o1 
6 . , . . . . . _ . . _ . . . . . . . _ _ . . . . . . . . _ _ . _ . _ _ 
5 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . _ . _ _ 
4 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . _ . _ _ _ . _ _ . . _ . 
3 , _ _ À _ , Z A Z A _ 4 _ À Z A _ Z Z Z Z Z _ _ _ V _ _ _ Ef_r=_o,pq5 
2 . . . . . . . . . . . . . _ . . . . . . . . _ _ _ ¬ _ . _ _ _ _ . . 
'fr=0,001 1... ...‹._.. 
02 3 4 5 e 1 a 9 1o
B 
Fig. 7.34 - Taxa de distorçao harmônica. 
Pode-se determinar o valor de cada harmônica a partir da corrente filtrad 
entrada. A expressão (7.125) define cada uma destas componentes 
im" : 
2 fizjqi (fr_,6.sin(wt) -f,.,6fl2 +1,6.sin(cuI)-sin(wt))_Sin(n_w¡)dwl¶ 
fr 
0]
- 
Onde : 
_ fsmín 
f' ' 
2.zz.f, 
sin*$ 
1+,/1+a›f.tf,, 
_ 1 _ _ Illn 
Í.-H, -Í 
in1 
0, = 
I¡n1 
- Valor eficaz da fundamental da corrente de entrada. 
161 
a de 
(7.123) 
(7.124) 
(7.125) 
(7.126› 
Verifica-se que o inten/alo da integração da expressão (7.123) deve levar em conta 
que próximo da passagem por zero da senóide de entrada, o conversor está no primeiro 
modo de operação. Neste modo, a corrente média no indutor L¡n é nula. Assim, não é 
necessário realizar a integração neste intervalo. 
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Os valores normalizados das componentes harmônicas mais importantes em funçao 
de B e fr estão mostrados na Fig. 7.35. 
¡-_ o,s V - ‹ - - ¡-_ 0.1 Y - - - 
|n . . . . . ||1 . . . . . 3 
. . . . . 
5 
. . . . . ri-=o,o1 
0,25 
0,2 
0,15 
0,1á 
0,05 ‹ 
. 
-1f 
. . ‹ A ~f~.-A-Vwfffwf. - - ¬ › --
0 2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 
ín 0,047 
0,035 
0,03 
0,025 
0,02 
0,01 5 
0,01 
0,005 
(8) 
| 
_Í_¿_,.-f f - .¬ 
2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 
fr=0,07 
fr=0,06 
fr=0,05 
fr=0,04 
fr=0,03 
fr=0,02 
fI'=0,01 
fr=0,04 
fr=0,05 
fr=0,03 
fr=0,06 
fr=0,02 
fr=0,07 
fr=0,01 
0,08 
0,06 
0,04 
fr=0,06 
fr=0,05 
fr=0,04 
fr=0,03 
fr=0,02 
0,02 
4, ff=0,Ú1
O 
2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 
(D) 
-If 0,025 - 
In 9 - ~ I › 
fr=0,03 
fr=0,04 
fm0,02 
fr*-0,07 
fr=0,05 
fr=0,01 
rf=o,os 
` 
ii 
(C) (d) 
Fig. 7.35 - Harmônicas da corrente de entrada mais relevantes 
(a) - Terceira Harmônica; (b) - Quinta harmônica; 
(c) - Sétima harmônica ; (d) - Nona harmônica. 
1.5 - cARAcTEnísT|cA DE sAíoA 
(7.127). 
2 4 2 :í-t .f - -+5-_-I ›6 
5 on o E ,[2 o 
0-02 - --%-- ‹ - « « - - --f~:-\~' 'Õ 4
i
I 
02 25 :3 2:55 4 45 5 
A relação de tensão B=Vo/V¡np em função de ÍO , ton e de fo é dada pela expressão 
n' _ 
r0,,.fO. 
(7.127) 
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Onde: 
_ I 
°nom 
f lo - Corrente nominal de saída. nom 
A característica de saída teórica e experimental deste conversor são mostradas na 
Fig. 7.36, com k = tonto. Pode ser observado que, a fim de se manter uma tensão de 
saída constante para toda a situação de carga, o tempo de condução dos interruptores 
deve ser variado. 
k=2 k=2 5 k=3 k=3 5 k=4 5
3
B 
2.a › ~ - - - - ~ › - - - - - - › - ~ ¬ - - - - - 
O O
o 
ze - - - - - - › ~ ‹ f f ~ ~ f - - f f~ 
24 › ~ - ~ f ~ - - - - - - - - - › - - - ~ - f ~ -- 
22 V - - - - - › 4 › › A - - - f ~ - Y - › - - ~ --
2 
o o 2 0,4 _ o,s o a 1 
'o 
Fig. 7.36 - Característica de saída teórica (traços) e experimental (diamantes). 
7.6 - METODOLOGIA DE PROJETO 
O projeto do conversor em condução crítica se torna bastante simplificado. O roteiro 
para projeto é definido nos passos a seguir. 
1) Como dados de entrada tem-se: 
V0 = Tensão de saída; 
V¡np = Tensão de pico de entrada; 
P0 = Potência de saída; 
fsmm = Freqüência mínima de comutação ou 
fsmáx = Freqüência máxima de comutação.* 
* Obs: A escolha da freqüência mínima ou máxima de comutação deve ser feita de 
acordo com as restrições de ruído audível e volume ou com as restrições do 
interruptor a ser empregado e perdas de comutação, respectivamente. 
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2) Calcula-se o tempo de condução da chave S1: 
VII 
/2 =_
Vinp 
Caso a freqüência máxima de comutação tenha sido a restrição imposta no ítem 1, 
procede-se o cálculo da freqüência mínima de comutação de acordo com a 
expressão: 
Z ‹fl~1› _ 
~f-Vmin B 'Í-Ymax 
Procede-se o cálculo do tempo de condução do interruptor S1: 
-1 
¡M :L
min 
3) Calcula-se o valor da indutância L¡n:
7 
v "(/3 -1) 
Lin : 
4'P11'fvm¡n'fl› 
7.7- FILTRO DE ENTRADA 
A fim de se obter alto fator de potência na entrada do conversor, torna-se necessária 
a utilização de um filtro de alta freqüência para filtrar as harmônicas de corrente na ordem 
da freqüência de comutação. Dentre as diversas configurações de filtro que podem ser 
usadas, se escolheu para análise a mais simples de todas e nem por isso menos 
eficiente. O filtro a ser utilizado é o tradicional LC, mostrado na Fig. 7.37. A resistência 
Req representa a resistência equivalente do conversor aos terminais do capacitor de filtro 
e a tensao V¡n é a tensao de entrada do estágio boost para correçao de fator de potência. 
'-f 
/WWW -› 
|Lf
+ 
Fig. 7.37 - Filtro LC de entrada do conversor 
O ganho de tensão entre a entrada e saída do filtro é definido pela expressão: 
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V. 1 Ganho(w,Ç) =-ia (7.129) 
V0 wc -co +2j.Ç.ú)c 
Onde'Ç-ílí ` 
2.w,.R,q.c,
1 
wc =í 
¬lL,..Cf 
A Fig. 7.38 mostra o gráfico da variação do ganho de tensão do filtro em função de 
(7.13o) 
wnorm (co/wc) para diversos Ç. 
Neste filtro tem-se a atenuação das componentes de freqüência maiores que a 
freqüência de corte wc (wnOrm>>1) _ Assim, deve-se escolher uma freqüência de corte do 
filtro (wc) abaixo (na ordem de 10 vezes menor) da freqüência mínima de comutação. É 
conveniente também que se escolha valores de Ç maiores que 0,7, para evitar oscilações. 
_ 
20 
I | 
(°)|d5 
Ú Ç =0,1 
_- _ Í Í ~...H _ .;; zeí:Í¬_`f».\__=¡};_¡ _ ° 1%-1¬~<f:.»í:~z;\..\¢;~§‹. 
\`\-L *~ `¬ \ =_ z, ~¬ \ \ ›. 
›;¬..¬»:\\. <¿>3¡ 
\f<.~§;\.§';¿ 
.. = Y ` __; ___ 1o _ Ç 1
Q ›\ 
.zg _ _ 
_ `\ _ 
\\k 
-40 - _ 
-50 
I l 
0,01 0,1 1 10 
|°9(fi0) 
Fig.7.38 - Ganho em dB do filtro de entrada. 
A expressão (7.132) define a relação entre a corrente de entrada lLf e a tensão da 
rede VCA. Esta expressão de ganho não é importante, mas serve para determinar a fase 
entre a corrente e a tensão de entrada, a fim de se garantir um fator de deslocamento 
(cos¢) praticamente unitário, pois: 
F.P=-1í~.cos¢ (7.131) 
\/1+TDH2 
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ILf(j””) = 1 1- 1 (7132) 
VCA(jw) j60.L cof -col + 2j.Ç.ú)€.w 
A partir da expressão (7.132) obtém-se a fase entre a corrente e a tensão de entrada 
do filtro. A Fig. 7.39 mostra a variaçao da fase em funçao de wnorm para diversos valores 
de Ç. 
0 a.._¿f=_;f¿:;;¡:_z_ ~_g_ | 
Fase(graus) `¬*>¢:;=g:;::¡;;_¿:¡›z.._ . 
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Fig. 7.39 Fase entre a corrente de entrada e a tensao de entrada do filtro. 
Observa-se através da Fig. 7.39 que, para valores pequenos de Ç, a fase na 
freqüência de corte é bastante elevada. A fase também é considerável em freqüências 
abaixo da freqüência de corte. Portanto, deve-se trabalhar com Ç>0,7 e freqüência de 
corte do filtro pelo menos 50 vezes maior que a freqüência da rede. Portanto, como 
metodologia para projeto do filtro LC deve-se observar os seguintes pontos: 
- A freqüência de corte do filtro LC deve estar situada pelo menos uma 
década abaixo da freqüência de comutação mínima, a fim de se atenuar 
todas as componentes de alta freqüência; 
~ A freqüência de corte deve ser pelo menos 50 vezes maior que a 
freqüência da rede, a fim de se evitar deslocamento de fase entre a tensão 
e a corrente de entrada; 
- Escolher Ç > 0,7 para evitar oscilações em altas freqüências e 
deslocamento de fase em baixas freqüências. 
7.8- EXEMPLO DE PROJETO 
a) Deseja-se construir um protótipo cujas especificações são descritas abaixo. 
VC = 400 V Vmrms = 127 V 
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PO = W fsrnin = kHz fo = kHz 
b) Calcula-se o valor de [3 e de ton. 
/1: vn 2 400 :N27 tm: ,B-1 Z 2,227-1 3 :msm v. 179,6 fi.f . 2,227×ó0.10 III P S mlfl 
c) Calcula-se o valor da indutância de entrada. 
V2. -1 400*.222 - 
4.13, fm - /3 4×300×ó0.10 ×2,227 
d) Determina-se a freqüência máxima de operação.
3 
fm Z fl.f,m : 2,227×ó0.10 :108,9kHZ ,B-1 2,227-1 
e) Determina-se o valor do capacitor ressonante. 
1 1 fozí- c =í=410pF 
2.zz.¬/L." .c, 
' 
4.f:2 .f,Í.L,.. 
f) Corrente de pico no indutor. 
V.. 179,ó×9,1s×10“6 Imp = _” - zm, = só = ó,ósA 
L." 246,85 × 10 
7.9 - RESULTADOS DE SIMULAÇAO 
Foi feita uma simulação digital de um conversor elevador semi-ressonante ZVS de 
300 W com perdas de condução reduzidas operando no modo de condução crítica. 
A Fig. 7.40 mostra a tensão de entrada e a corrente filtrada de entrada. O fator de 
potência obtido foi de 0,997 com uma TDH de 8,2% na corrente de entrada. 
A corrente no indutor de entrada é mostrada na Fig. 7.41 . Pode-se perceber que os 
picos de corrente neste indutor seguem naturalmente a tensão instantânea de entrada. 
2°” ' 
i r i i i x i i
^ 
v¡,,
i 
1oo_ ..2u¡|n . . . . . ._ __ 
0 z z . . . ._ ._ 
1M__ 
'2°° 
. 1 x i i i i i i . um zm. um um um mm 12"- um mm um 
Tempo 
Fig. 7.40 - Tensão e corrente de entrada. 
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Na Fig. 7.42 é mostrada a tensão sobre o MOSFET M1. Percebe-se que a tensão 
1oA 
`
1 
1DA 
Oms 2ms 4ms Gms Sms 10rns 12rns 14ms 16ms 18ms 
Tempo 
Fig. 7.41 - Corrente no indutor de entrada. 
sobre o mesmo ' d " ' " 
alcançada. 
e grampea a na tensao de saida VG. O detalhe da comutaçao do 
MOSFET M1 é mostrado na Fig. 7.43. Como pode-se perceber, a comutação ZVS e 
500V 
400V ¶ 
300V _ 
200V . 
100V . 
-OV 
~10°V ¬ 1 1 1 : 1 
Orns 2rns 4ms Sms Sms 10ms 12ms 14ms 16ms 1Bms 
Tempo 
Fig. 7.42 - Tensão sobre o MOSFET M1. 
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Fig. 7.43 - Detalhe de comutação no MOSFET M1. 
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Um protótipo de 300 W do conversor ZVS semi-ressonante com reduzidas perdas de 
conduçao foi constrúido em laboratório. Foi utilizado o Cl UC3852 da Unitrode para o 
modo de condução crítica. O protótipo foi construído para uma tensão eficaz de entrada 
de 127 V e uma tensão CC de saida de 400 V. 
O diagrama do circuito elétrico completo do protótipo é mostrado na Fig. 7.44. O 
circuito de tiristor-dual é empregado para garantir a comutação sob tensão nula dos 
MOSFETs. 
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Fig. 7.44 - Diagrama elétrico completo do conversor semi-ressonante ZVS. 
A especificação dos componentes de potência é a que segue: 
. M1 , M2 - APT5o25 
. D1, D2 - MUR 460 
o L¡,-, = 270 pH - 46 espiras (6 x 25 AWG) - núcleo EE-42/15 (Thornton, IP6). 
Entreferro = 1,9 mm.
O 
Entreferro = 1,5 mm. 
0 Cf =1 pF/250V (polipropileno) 
ø C0 = 680uF/500 V 
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Na Fig. 7.45 é mostrada a tensão de entrada e a corrente de entrada filtrada. O fator 
de potência obtido para a potência nominal foi de 0,997 com uma Taxa de Distorçao 
Harmônica de 8,2% na corrente de entrada. 
TQ< Stoppecli 92 Acquisitions
* 
_' ' ' ' I ' ' ' ' I ` ' I ' ' ' ' I ' ' ' ' ` ' ' I i ' 'J' ' I ' I 
^ Vin 
_ I 
R3: ' 1 '
1 
REF15OVIDIV 2ms/DIV CHI I 119V 
REF2 2A/DIV 
Fig. 7.45 Tensao e corrente de entrada. 
A corrente no indutor de entrada L¡n é mostrada na Fig. 7.46. Pode-se comprovar que 
o pico da corrente no indutor segue naturalmente a tensao senoidal de entrada. 
T@< Stoppeciz 
1 
2 Acquisitions 
I t II ""I""I "I""I""" I"'|""I
I 
..z.|...| I ..|...... I .I....|....|.... 
nEF42A/uiv zms/mv Cm I ÔOOMV 
Fig. 7.46 - Corrente no indutor de entrada L¡n. 
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O detalhe da comutação no MOSFET M1 é mostrado na Fig. 7.47. Como se pode 
perceber, a comutação sob zero de tensão é alcançada. 
T@< Stopped: fôl Acquisitioris
1 _....¡....¡....|....¡... 
| 
¡....¡
¡ 
‹ VDS Mi
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› l . 
. mm . . 
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R1 j-¬;^-M-r-* ' . 7.» ' ~ ' *fz-.-«fr ;*+^:^- 
^ 
. i . 1 . l 
_ . . . . L . ._ i, › _ 
.|.......| .|....|..-.i...-l 
nEF11oov/Div zu;/Div Cm X 19~2mV 
nEFz2A/Div 
Fig. 7.47 - Detalhe da comutação no MOSFET M1. 
A tensão e a corrente sobre o diodo D1 são mostradas na Fig. 7.48. Pode-se 
perceber que a corrente que circula pelo diodo se extingue naturalmente, minimizando, 
portanto, o efeito da recuperação reversa. 
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Fig. 7.48 - Tensão e corrente sobre o diodo. 
A comparação entre as componentes individuais de harmônicas da corrente de 
entrada e a norma IEC 555-2 são mostradas na Tabela 7.1. Utilizou-se a norma IEC 555- 
2 devido ao fato da norma IEC 1000-3-2 estar especificada para tensões eficazes de 
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alimentação de 220 V. Pode-se verificar que o protótipo obedece às especificações de 
nOI'ma. 
Tabela 7.1 - Espectro harmônico obtido experimentalmente comparado com o padrao IEC 555~2. 
Harmônica Experimentais (A) 
I Ordem da Resultados Padrão IEC 555-2 
(A) 
39 0,1050 1,956 
59 0,1350 1,087 
79 0,0161 0,815 
99 0,0238 0,543 
119 0,0153 0,326 
139 0,0035 0,276 
159 0,0061 0,239
i 
0,0062 0,211 
O rendimento para carga nominal foi de 96,7%. A melhora na eficiência em 
comparação com o conversor em comutação dissipativa foi comprovada. O conversor 
com comutação dissipativa apresentou um aumento de 50% nas perdas (15 W), em 
comparação com o conversor semi-ressonante (10 W) para carga nominal. A Fig. 7.49 
apresenta a curva de rendimento do conversor semi-ressonante e do conversor com 
comutação dissipativa. 
-n (o/°)1ÚO 
O 50 100 150 200 250 300 
P°(w) 
Fig. 7.49 - Comparação do rendimento do conversor semi-ressonante com o conversor com comutação 
dissipativa. 
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A Fig. 7.50 apresenta uma foto do protótipo implementado do retificador ZVS semi- 
ressonante de reduzidas perdas de condução e elevado fator de potência. 
SSDTIEFIIS 
" indutor de 
FÍIIYO 
Fig. 7.50 - Fotografia do protótipo implementado. 
1.1 1 - coNcLusÃo 
Neste capítulo foi apresentada uma técnica para melhorar a eficiência de 
retificadores monofásicos com correção do fator de potência através da redução das 
perdas de comutação e condução, operando no modo de condução crítica. 
A alta eficiència é obtida devido a très importantes fatores: 
o a comutação suave do tipo ZVS; 
o a existência de apenas dois semicondutores no caminho da corrente em 
qualquer instante; 
o as perdas de condução nos MOSFETs são reduzidas se a tensão gate-source é 
alta e a corrente está fluindo de source para drain. 
Esta técnica é apropriada para aplicações em baixas potências (até 300 W), devido 
ao fato de que o modo de condução crítica leva a grandes valores de corrente de pico no 
indutor de entrada e consequentemente nos MOSFETs. 
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Neste trabalho foi proposto um conjunto de retificadores monofásicos de elevado 
rendimento e de alto fator de potência. Foram empregados retificadores de reduzidas 
perdas de condução, bem como técnicas de comutação suave para a obtenção de 
elevado rendimento. O trabalho dedicou-se também à análise detalhada de algumas 
técnicas de correção do fator de potência, para baixas e altas potências (300 a 16OOW). 
O Capítulo I dedicou-se a uma revisão bibliográfica enfocando o avanço na área da 
correção do fator de potência de retificadores e na busca do aumento do rendimento e da 
diminuição do volume dos mesmos. Neste capítulo, as principais técnicas de comutação 
suave aplicadas ao conversor elevador foram citadas, mostrando suas vantagens e suas 
dificuldades. Considerou-se em seguida a possibilidade de aumento da eficiência destes 
retificadores de alto fator de potência pela diminuição das perdas em condução, 
conseguida através da combinaçao da ponte retificadora de entrada com o conversor 
elevador. 
No Capítulo Il foi apresentado e analisado o retificador monofásico de elevado fator 
de potência com reduzidas perdas de condução. Foi feita uma análise básica do 
retificador, mostrando os dois modos possíveis de operação do conversor. O primeiro 
modo, com comandos separados para os dois interruptores controlados, pode levar a 
melhores resultados de rendimento, especialmente se forem empregados MOSFET's, 
quando é aproveitada a condução reversa de corrente pelo canal do MOSFET quando 
existe um sinal delcomando entre gate e source do mesmo. O segundo modo, com 
comandos idênticos para os dois interruptores controlados, leva a rendimentos 
ligeiramente inferiores aos do primeiro modo, mas, no entanto, o circuito de comando se 
torna mais simplificado. Pela simplicidade, o segundo modo de operação do retificador 
com reduzidas perdas de condução foi o escolhido para a análise e implementação 
prática ao longo deste trabalho. Neste capítulo ainda foram apresentadas as principais 
técnicas de modulação aplicadas a retificadores monofásicos para a obtenção de elevado 
fator de potência com baixa distorção harmônica da corrente de entrada. Algumas destas 
técnicas foram analisadas e utilizadas nos capítulos subsequentes. 
No Capítulo Ill foi abordada a técnica de correção do fator de potência empregando o 
controle por valores médios instantâneos da corrente de entrada aplicada ao conversor 
elevador. Esta técnica é largamente difundida e empregada em retificadores de alto fator 
de potência, pelo fato de proporcionar uma baixa distorção harmônica da corrente de 
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entrada e um fator de potência praticamente unitário, com freqüência de comutação 
constante. Neste capítulo é feita a análise básica desta técnica, mostrando-se, por 
exemplo, a modelagem do conversor elevador, o efeito da amostragem da corrente de 
entrada e os critérios de projeto dos compensadores de corrente e de tensão. É feita 
também uma análise que mostra a impossibilidade de eliminação da ondulação de 120 Hz 
nos circuitos pré-reguladores de alto fator de potência. Também é abordado neste 
capítulo a utilização do circuito integrado UC3854, apropriado para esta técnica. Um 
procedimento de projeto dos circuitos reguladores de tensão e de corrente, bem como dos 
circuitos auxiliares do UC3854 são também apresentados e detalhados. É mostrado 
também que a análise realizada para o conversor elevador é também válida para o 
retificador com reduzidas perdas de conduçao. 
O Capítulo IV apresenta o retificador de reduzidas perdas de condução com a 
utilização de uma técnica de comutação suave por zero de tensão (ZVS). Através da 
utilização desta técnica, aliada ao retificador proposto, consegue-se elevado rendimento. 
A técnica de comutação suave empregada utiliza uma célula de comutação auxiliar, 
composta por um interruptor auxiliar, diodos, indutor ressonante e um auto-transformador. 
Esta célula de comutação provê a comutação suave dos interruptores principais por zero 
de tensão (ZVS) e a comutação do interruptor auxiliar por zero de corrente, além de 
eliminar o efeito da corrente de recuperação reversa dos diodos principais sobre os 
interruptores principais. Neste capítulo é feita a análise detalhada desta técnica de 
comutação suave, mostrando-se suas vantagens e suas restrições. Um procedimento de 
projeto, juntamente com o projeto e experimentação de um retificador de alto fator de 
potência utilizando a técnica de valores médios instantâneos são apresentados. Verifica- 
se que o retificador empregado neste capítulo apresenta excelente desempenho sob o 
aspecto de rendimento, esforços nos semicondutores, volume reduzido e de fator de 
potência. 
No Capitulo V é mostrada uma variação topológica para o retificador de reduzidas 
perdas de condução. Na realidade, a topologia apresentada neste capítulo é a mais 
genérica de todas, por ser a combinação de dois conversores elevadores para a utilização 
em retificadores de elevado fator de potência. Trata-se de uma estrutura totalmente 
simétrica, com etapas de operação idênticas àquelas do conversor elevador clássico. Este 
retificador é bastante apropriado para a utilização de IGBTs, sendo portanto indicado para 
potências superiores a 1 kW. Foi mostrado neste capítulo a possibilidade de utilização de 
sensores da tensao e da corrente de entrada nao isolados, ao contrário do retificador 
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apresentado no Capítulo IV. Tal possibilidade simplifica bastante a utilização de tal 
retificador com a técnica de controle por valores médios instantâneos da corrente de 
entrada, apresentada no Capítulo lll. Um procedimento de projeto e uma metodologia de 
projeto para o retificador também foi apresentada neste capítulo. Um protótipo de 1.6 kW 
de fator de potência praticamente unitário, utilizando lGBTs, foi construído e ensaiado, 
obtendo-se um rendimento extremamente bom (97%) à plena carga, sem o emprego de 
técnica alguma de comutação suave.
~ O Capítulo Vl apresenta o retificador de reduzidas perdas de conduçao com uma 
técnica de comutação suave por zero de corrente e à freqüência de comutação variável. A 
comutação por zero de corrente é obtida através de uma técnica quase ressonante, que 
aliada a uma modulação por corrente imposta de entrada, garante fator de potência 
praticamente unitário. A modulação empregada consiste na comparação da corrente de 
entrada com uma corrente de referência senoidal e em fase com a tensão de entrada. 
Esta modulação alia a condução contínua da corrente de entrada com a característica de 
tempo de condução constante dos interruptores comandados. É feita uma análise 
detalhada do princípio de operação, limitações de comutação bem como de distorção 
harmônica e fator de potência. Neste capítulo é empregada a variação topológica 
apresentada no Capítulo V para a implementação experimental do conversor, obtendo-se 
excelentes resultados, sem a necessidade de utilização de sensores isolados de tensão e 
de corrente. 
No Capítulo VII é aplicada uma técnica semi-ressonante por zero de tensão (ZVS) ao 
retificador de reduzidas perdas de condução. A modulação empregada neste retificador é 
baseada na condução crítica de corrente no indutor de entrada e no tempo de condução 
constante dos interruptores comandados. Este tipo de modulação confere ao retificador 
um fator de potência praticamente unitário e possibilita a aplicação da técnica de 
comutação suave semi-ressonante para potências baixas (300W a 500W). É realizada 
neste capítulo uma análise detalhada da comutação bem como do fator de potência e das 
harmônicas de corrente esperadas. Esta técnica de comutação não necessita de 
interruptores auxiliares e aproveita a capacitância parasita dos interruptores para a 
obtenção dos intervalos ressonantes, sendo portanto bastante apropriada para 
interruptores do tipo MOSFET. A modulação empregada não necessita de sensor de 
tensão de entrada, sendo necessário apenas um sensor da passagem por zero da 
corrente de entrada. Este sensoramento poderá ser feito com um sensor resistivo 
conectado ao negativo do capacitor de saída, simplificando o circuito e preservando uma 
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única referência para os sinais de controle e comando do circuito. É empregado um 
circuito integrado apropriado para esta técnica de modulação, o UC3852, juntamente com 
o circuito de proteção tipo tiristor-dual para garantir a comutação suave sob zero de 
tensão. 
Os retificadores apresentados neste trabalho compartilham as seguintes vantagens: 
o Reduzidas perdas de condução devido a sempre se ter apenas dois 
semicondutores no fluxo da corrente de entrada, ao invés de três 
semicondutores, como nos retificadores de alto fator de potência clássicos; 
ø Elevado rendimento devido às reduzidas perdas de condução e devido às 
técnicas de comutação suave apresentadas; 
o Elevado fator de potência devido às técnicas de modulação empregadas; 
Podem ser citadas as seguintes contribuições para o presente trabalho : 
o Apresentação de um estudo detalhado dos retificadores de reduzidas perdas 
de condução e comutação suave; - 
o Estudo detalhado da técnica de controle por valores médios instantâneos da 
' corrente de entrada; 
o Levantamento das principais características dos retificadores de alto fator de 
potência; 
o Proposta de um conversor de reduzidas perdas de condução genérico, 
baseado na combinação de dois conversores elevadores. 
Os retificadores apresentados neste trabalho tornam-se bastante atrativos em 
aplicações onde o volume e o rendimento são essenciais, como nos pré-reguladores para 
aplicação em unidades retificadoras de telecomunicação de alta performance. 
É possível ainda se sugerir como temas de investigação os seguintes tópicos: 
o A aplicação da filosofia de integração do retificador com o conversor 
responsável pela correção do fator de potência aos outros conversores 
básicos : Buck, Buck-Boost, Cuk, SEPIC e ZETA; 
ø Estudo de outras técnicas de modulação aplicadas ao retificadores 
apresentados; 
o Aplicação de outras técnicas de comutação suave ao retificadores relatados 
neste trabalho; 
o Estudo e comparação detalhados dos retificadores aqui estudados com os 
retificadores e técnicas de comutação ainda possíveis de se implementar. 
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